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ABSTRAKT
Tato diplomová práce se zabývá navržením vektorového řízení na vícefázový synchronní
motor s permanentními magnety uvnitř rotoru. V prvních části práce je uvedený popis
motoru s potřebnými transformacemi k návrhu regulačních struktur. Dále jsou uvedeny
metody odhadu polohy rotoru pomocí VF signálu společně se stručným přehledem ostat-
ních bezsnímačových metod. Je využita jedna bezsnímačová metoda injektování VF sig-
nálu, na kterou je navrženo otáčkové a momentové řízení. Pomocí simulací v prostředí
MATLAB/Simulink je ověřena funkčnost řídících struktur a také možná kompenzace
fázového zpoždění vznikající při filtraci. V závěru práce jsou zobrazeny a zhodnoceny
výsledky testů zvolené metody na dvou reálných motorech v otáčkovém a momentovém
řízení i při velké zátěži.
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synchronní motor, PMSM, vektorové řízení, VF metody odhadu polohy rotoru, MATLA-
B/Simulink,dSpace
ABSTRACT
This thesis is focused on the design of vector control of interior permanent magnet syn-
chronous motors. The first part of this work deals with vector control transformations
and mathematical modelling of synchronous motors. Furthermore, algorithms of sen-
sorless control are discussed, especially HF injection sensorless methods. One of these
methods was used for torque and speed control. Problem of phase delay caused by filters
and it’s compensation is also discused. One of the HF injection sensorless method was
implemented on both motors. The results of simulations in MATLAB/Simulink and tests
of real motors on dSpace are included.
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ÚVOD
Od objevu elektromagnetické indukci Michaelem Faradayem šel rozvoj v oblasti
točivých elektrických strojů rychlým tempem kupředu [1]. Značným Faradayovým
přínosem byl právě vynález elektromotoru, jehož konstrukce se společně s uplatněním
motoru v dalších letech rozvíjela v průmyslu automobilovém, potravinářském nebo
v domácnostech.
Dominantním typem elektromotoru byl v průběhu 19. a v první polovině 20. sto-
letí stejnosměrný (DC) motor. DC motory v této době byly mnohem lépe řiditelné
na rozdíl od střídavých (AC) motorů, jejichž řiditelnost byla značně omezená. Toto
omezení se s příchodem frekvenčních měničů a s vývojem polovodičů snížilo nato-
lik, že AC motory mohly začít silně konkurovat DC motorům. Pohled na řízení AC
motorů změnil na konci 60. let 20. století K. Hasse, který vytvořil metodu vektoro-
vého řízení známou také jako field-oriented control (FOC) [2]. AC motory mají také
spoustu výhod, které DC motory nesdílí. Mezi výhody lze zahrnout především nižší
cenu, širší rozsah otáček, menší rozměry motoru stejné výkonové třídy vzhledem k
DC motorům a v neposlední řadě zde odpadá nutnost údržby komutátoru[3][5].
Tato diplomová práce se zabývá synchronním motorem, jehož rotor je tvořen
permanentními magnety- permanent magnet synchronous motor (PMSM) s již zmi-
ňovaným vektorovým řízením. Správnou funkci vektorového řízení zajišťuje znalost
polohy rotoru, k tomu lze využít snímače polohy připojené k hřídeli. Místo využití
snímače pro měření polohy je možné polohu rotoru odhadnout pomocí bezsnímačo-
vého řízení. Bezsnímačové pouze v tom smyslu, že není použitý snímač polohy ani
otáček, ale jsou použity senzory proudu, ze kterých je následná poloha rotoru zís-
kána. V roce 1991 byla prvně využita bezsnímačová metoda, kdy k odhadu polohy
rotoru se využil odhad magnetického toku statorového vinutí ze známých velikostí
statorových proudů- electromotive force (EMF). Jiným typem bezsnímačového ří-
zení, kterým se tato práce dále zabývá, je signal injection method- injektování vět-
šinou vysokofrekvenčního signálu. Samotné zpracování řízení a jeho implementace
je popsáno v dalších částech práce. Velkou výhodou těchto metod odhadu polohy
rotoru je řiditelnost při velmi nízkých i nulových otáčkách [2].
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1 SYNCHRONNÍ MOTORY
1.1 Teoretický popis synchronního motoru
Motory synchronního typu se skládají ze symetrického trojfázového statorového vi-
nutí zapojeného do hvězdy, jsou konstrukčně shodné s motorem asynchronním. Rotor
motoru může být tvořen rotorovým vinutím nebo permanentními magnety. Využi-
tím permanentních magnetů odpadá nutnost přivádět budící proud do rotoru a zá-
roveň díky velkému magnetickému toku snižují objem stroje. Nejčastěji používanými
magnety jsou magnety ze speciálních slitin SmCo (samarium-kobalt) nebo NdFeB
(neodym-železo-bor) [4].
Název typu motoru vyplývá ze skutečnosti, že rotor motoru má synchronní
otáčky s točivým magnetickým polem statoru. Pokud je motor zatěžován, roste
také úhel mezi vektory rotorového toku a magnetického toku statoru 𝛽 - zátěžný
úhel, který má omezenou velikost a po překročení velikosti zátěžného úhlu dojde ke
ztrátě synchronního režimu a motor se zastaví [3].
Otáčky motoru 𝜔 jsou závislé na frekvenci napájecího napětí 𝑓 a na počtu pólo-
vých dvojic- pól párů 𝑝𝑝:
𝜔 = 60𝑓
𝑝𝑝
. (1.1)
1.2 Typy synchronních motorů s permanentními
magnety
Synchronní motory se rozlišují především podle umístění permanentních magnetů a
lze je rozdělit na motory:
a) S permanentními magnety na povrchu rotoru
také označovány jako SMPMSM (Surface Mounted PMSM ). Magnety jsou
většinou přilepené k rotoru (obrázek 1.1a) , díky tomu má motor rychlostní
omezení kvůli vznikajícím odstředivým silám působících na magnety. Vzhle-
dem k tomu, že vzdálenost od povrchu rotoru (magnetu) ke statoru je ne-
měnná, nedochází zde k reluktančním jevům, z toho také vyplývá, že po-
délná indukčnost 𝐿𝑑 v ose 𝑑 (direct axis) je ideálně rovna příčné indukčnosti
𝐿𝑞 v ose 𝑞 (quadrature axis)[3][4].
b) S permanentními magnety uvnitř rotoru
označení takových motorů je IPMSM (Interior PMSM ). Magnety motoru
jsou umístěné uvnitř rotoru podle obrázku 1.1b a oproti SMPMSM tyto mo-
tory mohou dosahovat vyšších otáček i vyššího výsledného momentu. Pro-
tože magnetický tok v rotoru prochází materiálem s různou magnetickou vodi-
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vostí, vzniká v ose d reluktanční moment, indukčnost v ose q je potom větší než
v ose d (1.2). Umístěním magnetů uvnitř rotoru lze zmenšit vzduchovou me-
zeru mezi rotorem a statorem a tím také docílit vyššího výsledného momentu
[2][5].
𝐿𝑑 < 𝐿𝑞 (1.2)
N
S
N
Dd
Dq
S
(a) rotor s magnety na povrchu -SMPMS
Dd
Dq
S
S
N N
(b) rotor s magnety uvnitř -IPMSM
Obr. 1.1: Obrázky rotorů se dvěma pól páry a umístění permanentních magnetů
Jak velký rozdíl indukčností by měl motor mít, záleží na aplikaci daného motoru a
především na typu bezsnímačového řízení. Jednotlivé metody bezsnímačového řízení
budou popsány v kapitole 5. Úhel, který svírají osy d a q je závislý podle (1.3) na
počtu pól párů 𝑝𝑝 na rotoru. Výše uvedený rotor na obrázku 1.1 má dva pól páry
na rotoru, proto je úhel mezi osami d a q roven 45°.
𝜋
2𝑝𝑟
(1.3)
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2 MATEMATICKÝ MODEL PMSM
Matematický model synchronního motoru je možné popsat pomocí transformací ve
třech souřadných systémech. V první části této kapitoly je motor popsán ve třífázo-
vém souřadném systému 𝑎,𝑏,𝑐, kde 𝑎,𝑏,𝑐 značí jednotlivé statorové fáze. Dále je uve-
dena transformace do dvoufázového souřadného systému 𝛼,𝛽 pomocí Clarkovy trans-
formace do statorových souřadnic. Nakonec je zmíněna Parkova transformace, která
tansformuje model motoru do dvoufázového souřadného systému pevně spjatým
s rotorem- označení souřadného systému jsou již zmíněné osy 𝑑, 𝑞 (kapitola 1.1). Ke
všem uvedeným transformacím jsou také vypsány potřebné inverzní transformace.
Podrobné odvození transformací vychází z literatur [2][3] a [5].
K vytvoření modelu motoru je vhodné některé elektromagnetické jevy idealizovat
nebo zanedbat, proto se stanovují tyto podmínky:
− zanedbání nehomogenit (v literaturách označováno jako saliency [3][6]) indukč-
ností
− indukčnosti mají pouze jednu harmonickou složku
− vzájemné indukčnosti statorového vinutí jsou konstatní
− točivé magnetické pole statoru má sinusový průběh
− magnetický tok permanentních magnetů je dokonole sinusový
− zanedbání magnetické saturace
2.1 Model PMSM v souřadném systému 𝑎, 𝑏, 𝑐
Matematický model motoru se skládá ze dvou částí. První částí je elektromecha-
nická část a druhá se zabývá mechanickým popisem motoru. Elektromechanická
část vychází z rovnice 2.1 pro napětí jednotlivých fází 𝑢𝑥, kde index 𝑥 ≈ 𝑎, 𝑏, 𝑐:
𝑢𝑥 = 𝑅𝑖𝑥 +
𝑑𝜓𝑥
𝑑𝑡
. (2.1)
Činný odpor vinutí 𝑅 je pro všechna statorová vinutí ideálně stejný. Spřažený
magnetický indukční tok 𝜓𝑥 (2.2) vychází z vlastních a vzájemných indukčností
𝐿𝑥𝑦 statorového vinutí, kde 𝑥, 𝑦 ≈ 𝑎, 𝑏, 𝑐; statorových proudů, magnetického toku
magnetů 𝜓𝑟 a natočení rotoru 𝜃, respektive elektrickému úhlu 𝜃𝑒 podle obrázku 2.1.
Pro vlastní indukčnosti platí 𝑥 = 𝑦 a pro vzájemné 𝐿𝑥𝑦 = 𝐿𝑦𝑥 [3].
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Obr. 2.1: Třífázový souřadný systém PMSM
⎡⎢⎢⎣
𝜓𝑎
𝜓𝑏
𝜓𝑐
⎤⎥⎥⎦ =
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑎𝑎 𝐿𝑎𝑏 𝐿𝑎𝑐
𝐿𝑎𝑏 𝐿𝑏𝑏 𝐿𝑏𝑐
𝐿𝑎𝑐 𝐿𝑏𝑐 𝐿𝑐𝑐
⎤⎥⎥⎦
⎡⎢⎢⎣
𝑖𝑎
𝑖𝑏
𝑖𝑐
⎤⎥⎥⎦+ 𝜓𝑟
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑒𝑗𝜃𝑒
𝑒
−
2
3𝑗𝜃𝑒
𝑒
2
3𝑗𝜃𝑒
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(2.2)
Vlastní indukčnosti statorového vinutí obsahují ideálně jednu harmonickou složku.
Jsou závislé na úhlu natočení rotoru (jsou funkcí 2𝜃) a lze je zapsat jako součet dvou
indukčností (2.3), konkrétně jako střední hodnoty 𝐿𝑠0 a indukčnosti 𝐿𝑠2. 𝐿𝑠2 je rozdíl
mezi maximální hodnotou indukčnosti a její střední hodnoty. Je-li pól rotoru přesně
pod vinutím statoru, pak je indukčnost daného vinutí maximální [3][4].
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑎𝑎
𝐿𝑏𝑏
𝐿𝑐𝑐
⎤⎥⎥⎦ =
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑠0
𝐿𝑠0
𝐿𝑠0
⎤⎥⎥⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑠2 cos(2𝜃)
𝐿𝑠2 cos(2𝜃 −
2
3𝜋)
𝐿𝑠2 cos(2𝜃 +
2
3𝜋)
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (2.3)
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HObr. 2.2: Transformace do souřadného systému 𝛼, 𝛽
Pro vzájemné indukčnosti platí obdobně:
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑎𝑏
𝐿𝑏𝑐
𝐿𝑎𝑐
⎤⎥⎥⎦ =
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑚0
𝐿𝑚0
𝐿𝑚0
⎤⎥⎥⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑠2 cos(2𝜃 −
2
3𝜋)
𝐿𝑠2 cos(2𝜃)
𝐿𝑠2 cos(2𝜃 +
2
3𝜋)
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (2.4)
Mechanická část modelu motoru vychází z pohybové rovnice ve tvaru:
𝑀𝑒 = 𝐽
𝑑𝜔
𝑑𝑡
+𝑀𝑧, (2.5)
kde 𝐽 je moment setrvačnosti rotoru, 𝜔 značí úhlovou rychlost rotoru, 𝑀𝑧 potom
zátěžný moment působící na hřídeli a𝑀𝑒 je vnitřní moment generovaný motorem [3].
2.2 Clarkova transformace- souřadný systém 𝛼, 𝛽
Clarkova transfrormace je využívána v oblasti vektorového řízení, dochází zde k pře-
vodu třífázových veličin na komplexní fázory 𝑥𝛼+𝑗𝑥𝛽 [3]. Průměty třífázové veličiny
do systému 𝛼, 𝛽 jsou na obrázku 2.2.
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Výsledná složka 𝑥𝛼, resp. 𝑥𝛽 je dána součtem průmětů jednotlivých třífázových
veličin do osy 𝛼, resp. 𝛽:
𝑥𝛼 = 𝑥𝛼𝑎 + 𝑥𝛼𝑏 + 𝑥𝛼𝑐
𝑥𝛽 = 𝑥𝛽𝑎 + 𝑥𝛽𝑏 + 𝑥𝛽𝑐 .
(2.6)
Vzhledem k tomu, že osy systému 𝑎, 𝑏, 𝑐 mezi sebou svírají úhel 120° a nato-
čení tohoto systému vzhledem k systému 𝛼, 𝛽 se uvažuje 0°, lze zapsat výslednou
transformaci 𝑇𝛼𝛽:
T𝛼𝛽 =
2
3
⎡⎢⎢⎢⎢⎣
1 −12 −
1
2
0
√
3
2 −
√
3
2
⎤⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎣ 𝑥𝛼
𝑥𝛽
⎤⎦ = T𝛼𝛽
⎡⎢⎢⎣
𝑥𝑎
𝑥𝑏
𝑥𝑐
⎤⎥⎥⎦
(2.7)
Konstanta
2
3 před transformační maticí 𝑇𝛼𝛽 slouží k zachování amplitudy. K na-
lezení zpětné transformace 𝑇−1𝛼𝛽0 do třífázového systému (2.8) se využívá předpoklad,
že součet statorových proudů je nulový [4]:
⎡⎢⎢⎣
𝑥𝛼
𝑥𝛽
0
⎤⎥⎥⎦ = T𝛼𝛽,0
⎡⎢⎢⎣
𝑥𝑎
𝑥𝑏
𝑥𝑐
⎤⎥⎥⎦ ,T𝛼𝛽0 = 23
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1 −12 −
1
2
0
√
3
2 −
√
3
2
1
2
1
2
1
2
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎢⎢⎣
𝑥𝑎
𝑥𝑏
𝑥𝑐
⎤⎥⎥⎦ = T−1𝛼𝛽0
⎡⎢⎢⎣
𝑥𝛼
𝑥𝛽
0
⎤⎥⎥⎦ ,T−1𝛼𝛽0 =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1 0 1
−12
√
3
2 1
−12 −
√
3
2 1
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(2.8)
2.3 Parkova transformace- souřadný systém 𝑑, 𝑞
Poslední transformací je Parkova transformace, která převádí statorový souřadný
systém 𝛼, 𝛽 do rotorového souřadného systému pevně spjatého s rotorem motoru.
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Natočení tohoto systému vzhledem k systému 𝛼, 𝛽, resp. 𝑎, 𝑏, 𝑐 závisí na poloze
rotoru. Pro transformaci z 𝛼, 𝛽 do systému 𝑑, 𝑞 se používá transformace 𝑇𝑑𝑞0 (2.9):
Tdq0 =
⎡⎢⎢⎣
cos 𝜃 𝑠𝑖𝑛𝜃 0
− sin 𝜃 𝑐𝑜𝑠𝜃 0
0 0 1
⎤⎥⎥⎦
T−1dq0 =
⎡⎢⎢⎣
cos 𝜃 −𝑠𝑖𝑛𝜃 0
sin 𝜃 𝑐𝑜𝑠𝜃 0
0 0 1
⎤⎥⎥⎦
(2.9)
T = Td,q,0T𝛼,𝛽,0 . (2.10)
Přímou transformaci ze systému 𝑎, 𝑏, 𝑐 do 𝑑, 𝑞 je možné získat složením trans-
formací a určit tak transformační matici 𝑇 (2.10). Pro veličinu v třífázové soustavě
𝑋𝑎𝑏𝑐 potom platí:
Xdq = TXabc . (2.11)
Magnetický indukční tok 𝜓𝑎𝑏𝑐 by po dosazení jednotlivých indukčností z matice
indukčností 𝐿𝑎𝑏𝑐 měl podle (2.3) a (2.4) složité vyjádření, proto se využívá přímá
transformace a následně se z (2.12) získá 𝜓𝑑𝑞 a 𝐿𝑑𝑞 [3].
Labc =
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑎𝑎 𝐿𝑎𝑏 𝐿𝑎𝑐
𝐿𝑎𝑏 𝐿𝑏𝑏 𝐿𝑏𝑐
𝐿𝑎𝑐 𝐿𝑏𝑐 𝐿𝑐𝑐
⎤⎥⎥⎦
𝜓dq = T𝜓abc = TLabcT−1idq
Ldq =
⎡⎢⎢⎣
𝐿𝑑 0 0
0 𝐿𝑞 0
0 0 1
⎤⎥⎥⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑠0 + 𝐿𝑚0 +
3
2𝐿𝑠2 0 0
0 𝐿𝑠0 + 𝐿𝑚0 −
3
2𝐿𝑠2 0
0 0 1
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(2.12)
Indukčnosti se po transformaci stanou konstantami a matematický model v 𝑑, 𝑞
souřadném systému vycházející z (2.1) přejde to tvaru:
Tuabc = 𝑅Tiabc +T
d𝜓abc
dt = 𝑅Tiabc +T
d(T−1𝜓dq)
dt
udq = 𝑅idq +TT−1 d𝜓dqdt +T
dT−1
dt 𝜓dq ,
(2.13)
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kde 𝑇𝑇−1 = 1 a 𝑇 𝑑𝑇−1
𝑑𝑡
= 𝜔
⎡⎢⎢⎣
0 −1 0
1 0 0
0 0 0
⎤⎥⎥⎦. Po přepsání jsou napěťové rovnice a mo-
mentová rovnice [3][8] ve tvaru (2.14).
𝑢𝑑 = 𝑅𝑖𝑑 +
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡
𝐿𝑑 − 𝜔𝐿𝑞𝑖𝑞
𝑢𝑞 = 𝑅𝑖𝑞 +
𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡
𝐿𝑞 + 𝜔(𝐿𝑑 + 𝜓𝑚)
𝐽
𝑑𝜔
𝑑𝑡
=𝑀𝑒 −𝑀𝑧 =
3
2𝑝𝑝𝑖𝑞(𝜓𝑚 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑)−𝑀𝑧 .
(2.14)
Pro motory IPMSM platí tato relace mezi indukčnostmi 𝐿𝑑 < 𝐿𝑞, regulací proudu
𝑖𝑑 na nulovou hodnotu se člen 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 v momentové rovnici (2.14) stane také nu-
lovým. K možnému zvýšení momentu motoru lze proud 𝑖𝑑 regulovat na zápornou
hodnotu- dochází k odbuzování.
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3 TESTOVACÍ PRACOVIŠTĚ S DSPACE DS1103
Odzkoušením vektorového řízení na simulačním modelu vytvořeném v prostředí
MATLAB/Simulink (příloha A.1) bylo možné implementovat ostatní testy na systém
reálného času dSpace ds1103. Blokové schéma celého pracoviště je na obrázku 3.1.
Jednotlivé bloky budou podrobněji zobrazeny a popsány v této kapitole.
PC
Frekvenční
měnič
zdroj
Agilent 
U8002A
dSpace
ds1103
M
3f,AC
M
zátěžPWM
Statorové
proudy
Statorové
proudy-
měření
Encoder
ethernet
zdroj
Bk precision
8500
Obr. 3.1: Blokové schéma pracoviště s ds1103
3.1 Softwarové vybavení PC
Počítač se systémem ds1103 může komunikovat pomocí sběrnice ISA BUS nebo přes
ethernet [18] prostřednictvím vytvořené aplikace v CONTROL DESKu verze 5.3.
CONTROL DESK obsahuje funkce zajišťující komunikaci a získávání dat z ds1103.
Do aplikace lze přidávat ovládací prvky ovlivňující jistý parametr z modelu vytvoře-
ného v Simulinku. Hlavní obrazovka (adresář) modelu v Simulinku použitá pro re-
álné experimenty (obrázek 3.2) obsahuje trigger- výstup blokuDS1103SLAVE PWM.
Tímto signálem se celý model uvnitř bloku MainLoop spouští s frekvencí 16 𝑘𝐻𝑧.
Jsou-li bloky umístěny mimo MainLoop, lze je spoštět s jinou frekvencí, v tomto
případě je blok Encoder spouštěn s frekvencí 1, 6 𝑘𝐻𝑧.
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Obr. 3.2: Kořenový model dS1103
Protože se model spouští ideálně v periodických okamžicích, bylo nutné používat
v modelu pouze diskrétní prvky. Hotový model je potřeba přeložit, tím se vytvoří
soubor obsahující proměnné jednotlivých součástí modelu a subsystémů (Variable
description). Ve vytvořené aplikaci v CONTROL DESK je pak nutné nahrát vytvo-
řený soubor Variable description ke správnému propojení všech použitých ovláda-
cích prvků s prvky v modelu. Samotný CONTOL DESK umožňuje také zobrazovat
a ukládat průběhy signálů.
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3.2 DSPACE ds1103
Z blokového schématu na obrázku 3.1 jsou vstupy ds1103 výstupními signály prou-
dových měřících sond statorových proudů a pulsy encodéru připojeného na hřídel
motoru. Výstupem ds1103 jsou pak řídící PWM signály vstupující do měniče. Vnitřní
bloková struktura ds1103 je na obrázku 3.3.
PCISA Bus/Ethernet
Local Bus
96 MB
Communication
SDRAM
PowerPC
750GX
Host
Interface
Interrupt
Controller
32 MB
Application
SDRAM
2 General
Purpose
Timers
16-32 bit IO bus
DAC
8 channels
16-bit
ADC
20 channels
16-bit
Incr. 
Encoder
7 channels
Serial
Interface
RS232/RS422
Digital I/O
32 
channels
Dual Port
RAM
CAN 
Interface
on 80C164
Dual Port
RAM
TMS320
F240
DSP
PWM
1 x 3-Phase
4 Capture
Inputs
Analog Input
16 ch. 10-bit
Serial perip.
interface
Serial comm.
interface
Digital I/O
18 bits
Slave 
DSP I/O
Master 
PPC I/O
Obr. 3.3: Vnitřní blokové schéma ds1103 [18]
3.3 Třífázový IPMSM
Pro testy se použil servomotor s rozdílnými indukčnostmi 𝐿𝑑 a 𝐿𝑞 kvůli pozdější
implementaci bezsnímačových metod odhadu polohy rotoru (kapitola 5). Jeho pa-
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rametry jsou uvedeny v tabulce 3.1. K hřídeli motoru je připojen DC servomotor
pracující jako zátěž motoru. Dále je k hřídeli připojen encodér (MINI ENCODER
ES-28) obsahující dva fázově posunuté disky, které zvyšují počet pulzů (až na 4096
pulzů) na jednu otáčku rotoru [19].
Tab. 3.1: Parametry motoru
𝐿𝑑
[mH]
𝐿𝑞
[mH]
𝑅
[Ω]
𝜓𝑚
[Wb]
𝐽
[𝑘𝑔 ·𝑚 · 𝑠−1]
b
[-]
parametry
výrobce
0,39 0,47 1,10 0,02 8·10−5 -
aktualizované
parametry
0,25 0,31 0,4 0,01 7·10−5 1 ·10−4
Na tomto pracovišti průběžně probíhaly jiné experimenty týkající se indentifikací
parametrů motoru. Proto nové parametry jsou také uvedeny v tabulce 3.1 (2. řádek).
Tyto parametry jsou dále používané v modelu i pro návrh parametrů regulátorů
proudu (kapitola 4).
Obr. 3.4: Třífázový PMSM (vlevo) s připojenou zátěží (vpravo)
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4 MOMENTOVÉ ŘÍZENÍ MOTORU
4.1 Model PMSM v prostředí MATLAB/Simu-
link
Model synchronního motoru PMSM je namodelován jako blok v prostředí MATLAB/ Si-
mulink, který mi byl přidělen vedoucím práce Ing. Lukášem Pohlem, Ph.D. V příloze
B.1 je model motoru součástí simulačního modelu. Na obrázku 4.1 je zobrazeno okno
pro nastavování parametrů motoru jako indukčnosti 𝐿𝑑, 𝐿𝑞, činného odporu vinutí
𝑅 a velikost magnetického indukčního toku permanetních magnetů rotoru 𝜓𝑚.
Vstupem modelu podle obrázku 4.2 jsou třífázová napětí. Tato napětí jsou vý-
stupem frekvenčního měniče, který je řízen řídicími napěťovými signály (výstup
regulátorů proudu) a PWM signálem o frekvenci 𝑓𝑃𝑊𝑀 . Frekvenční měnič přináší
do soustavy průměrné dopravní zpoždění s přenosem 𝑒−𝑝𝜏𝑓𝑚 . V této diplomové práci
není frekvenční měnič navrhován, proto je uvedené dopravní zpoždění nahrazeno se-
trvačným článkem s přenosem v Laplaceově transformaci 𝐹𝑓𝑚(𝑝) [7]. Tuto náhradu
je také vhodné uvažovat pro návrh proudových regulátorů.
𝐹𝑓𝑚(𝑝) =
𝐾𝑓𝑚
𝜏𝑓𝑚𝑝+ 1
, (4.1)
kde 𝐾𝑓𝑚 je zesílení přenosu frekvenčního měniče a 𝜏𝑓𝑚 = 12𝑓𝑃𝑊𝑀 , zatím se rovná
𝐾𝑓𝑚 = 1. Proudy 𝑖𝑑, 𝑖𝑞 jsou pomocí vytvořené transformace 𝑑𝑞 → 𝑎𝑏𝑐 převedeny
do třífázové soustavy. V tomto bloku je implementována transformace 𝑇−1 (součást
simulačního modelu příloha B.1). Na výstupu bloku motoru lze získat statorové
proudy 𝑖𝑑, 𝑖𝑞, pozici rotoru 𝜃, otáčky rotoru 𝜔 a výsledný moment motoru podle
(2.14).
4.2 Návrh regulátorů proudu
Obvykle se na elektrické pohony navrhuje regulační struktura otáček a jí podřízena
regulační struktura proudu. V této kapitole budu navrhovat pouze regulátor proudu
kvůli ověření metod bezsnímačového řízení a možnému využití takového pohonu.
Například jako pohon elektrického skútru, kde není potřebná otáčková regulace,
neboť rychlost skútru stačí řídit velikostí proudu. K návrhu regulátorů proudu je
potřeba nelineární systém (2.14) linearizovat v okolí počátečního pracovního bodu,
kdy jsou všechny stavy nulové: 𝜔0 = 0, 𝑖𝑑0 = 0, 𝑖𝑞0 = 0.
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Obr. 4.1: Nastavení parametrů bloku PMSM
Stavové rovnice nelineárního systému (4.2) vychází z (2.14).
𝐻
𝑑
𝑑𝑡
⎡⎣𝑖𝑑
𝑖𝑞
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
− 𝑅
𝐿𝑑
𝜔𝐿𝑞
𝐿𝑑
− 𝜔𝐿𝑑
𝐿𝑞
− 𝑅
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎣𝑖𝑑
𝑖𝑞
⎤⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑢𝑑
𝐿𝑑
𝑢𝑞 − 𝜔𝜓𝑚
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (4.2)
24
Regulátor
Proudu
FR
dq         abc
Frekvenční 
měnič
Ffm
ierr
+
-
udq ur
PMSM
q
iabc
uabc
idqr
Filtr Ff abc         dq
q
q
Obr. 4.2: Základní blokové regulační schéma
Linearizací stavových rovnic (4.2) - symbolicky 𝑑(Δ𝑥)
𝑑𝑡
= 𝛿𝑓(𝑥)
𝛿𝑥
Δ𝑥, kde 𝑥 značí
stavové veličiny- vznikne linearizovaný systém (4.3) a jeho popis v Laplaceově trans-
formaci (4.4).
𝑑
𝑑𝑡
⎡⎣Δ𝑖𝑑
Δ𝑖𝑞
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
− 𝑅
𝐿𝑑
0
0 − 𝑅
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎣Δ𝑖𝑑
Δ𝑖𝑞
⎤⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑢𝑑
𝐿𝑑
𝑢𝑞
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (4.3)
𝑝
⎡⎣𝐼𝑑(𝑝)
𝐼𝑞(𝑝)
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
− 𝑅
𝐿𝑑
0
0 − 𝑅
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎣𝐼𝑑(𝑝)
𝐼𝑞(𝑝)
⎤⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑈𝑑(𝑝)
𝐿𝑑
𝑈𝑞(𝑝)
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
𝐹𝑎𝑥(𝑝) =
𝐾𝑎
𝑝𝜏𝑎𝑥 + 1
=
1
𝑅
𝑝
𝐿𝑥
𝑅
+ 1
, 𝑥 ≈ 𝑑, 𝑞
(4.4)
Vzhledem k jednoduchosti přenosu jedné proudové větve budou navrhovány dva
proudové PI regulátory ve tvaru 𝐹𝑟(𝑝) = 𝐾𝑟 𝑇𝑟𝑝+1𝑝 , což je nejčastější a vhodná volba
při řízení proudu ( vyregulování statické poruchy [7]). K návrhu bude využita metoda
frekvenčních charakteristik. Ještě před samotným návrhem regulátorů je vhodné vy-
tvořit filtr typu dolní propust, který je umístěn ve zpětné vazbě proudové smyčky
(obrázek 4.2). Tento filtr se využívá z důvodu možnosti ovlivnění práce regulátoru
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vysokofrekvenčním signálem, který se do soustavy vnáší jako poruchový signál (kapi-
tola 5.1). Frekvence zmíněného vysokofrekvenčního signálu se obvykle kolem 1 𝑘𝐻𝑧,
proto se předem vytváří filtr s přenosem 𝐹𝑓 (𝑝) (4.5) a s útlumem −15 𝑑𝐵 na frek-
venci 1 𝑘𝐻𝑧.
𝐹𝑓 (𝑝) =
1
𝜏𝑓𝑝+ 1
=
1
0, 001𝑝+ 1 (4.5)
Dalším vlivem je vznik dopravního zpoždění způsobené vzorkováním kvůli nut-
nosti použítí diskrétního typu filtru i regulátoru k využití navržené struktury na
platformě dSpace1103. Jejich diskrétní náhrady jsou uvedeny dále v této kapitole.
Frekvence vzorkování je stejná jako frekvence PWM a pro toto zpoždění (𝑒−𝑝𝜏𝑣𝑧 , kde
𝜏𝑣𝑧 = 𝜏𝑓𝑚) je možné opět zvolit jako hrubou náhradu článek prvního řádu. Vzhle-
dem ke stejné velikosti zpoždění, bude mít jeho náhrada přenos totožný s přenosem
frekvenčního měniče (4.1).
Z parametrů motoru (obrázek 4.1) lze zapsat přenos proudových větví:
𝐹𝑎𝑑(𝑝) =
1
𝑅
𝐿𝑑
𝑅
𝑝+ 1
=
2, 5
0, 0007𝑝+ 1
𝐹𝑎𝑞(𝑝) =
1
𝑅
𝐿𝑞
𝑅
𝑝+ 1
=
2, 5
0, 0008𝑝+ 1 .
(4.6)
Přenos otevřené smyčky potom bude (4.7):
𝐹𝑜(𝑝) = 𝐹𝑎(𝑝)𝐹 2𝑓𝑚(𝑝)𝐹𝑟(𝑝)𝐹𝑓 (𝑝) =
= 𝐾𝑎𝐾𝑟
(𝑇𝑟𝑝+ 1)
𝑝
1
(𝜏𝑎𝑝+ 1)
1
(𝜏𝑓𝑚𝑝+ 1)2
1
(𝜏𝑓𝑝+ 1)
.
(4.7)
Na obrázku 4.3 je náčrt frekvenční charakteristiky přenosu otevřené smyčky 𝐹𝑜(𝑝)
pro 𝐾𝑟 = 1 a 𝑇𝑟 = 0 společně s rozložením pólů a nul 𝐹𝑜(𝑝), póly otevřené smyčky
jsou stabilní.
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Obr. 4.3: Frekvenční charakteristika otevřené proudové smyčky
Umístění nuly regulátoru jsem zvolil poblíž pólů filtru a motoru (𝜏𝑎 ≈ 𝜏𝑓 ), díky
tomu bude mít frekvenční charakteristika dlouhou dobu sklon −20 𝑑𝐵 a zesílením
𝐾𝑟 se pak bude určovat rychlost přechodového děje tak, aby úsek s tímto sklonem
protínal frekvenční osu (𝜔ř) a fáze při 𝜔ř nebyla menší než −𝜋, tím bude zároveň
zajištěna stabilita [9]. Výsledné parametry regulátoru jsou (obrázek 4.3) 𝐾𝑟 = 100 a
𝑇𝑟 = 0, 0015.
Přechodová charakteristika je na obrázku 4.4, její průběh byl získán jak ze si-
mulace, tak z měření na reálném motoru při nulových otáčkách. Průběhy vykazují
menší odchylku ve strmosti způsobenou možnými nepřestnostmi parametrů odporu
vinutí 𝑅 nebo indukčností. Přechodové charakteristiky nevykazují žádný překmit.
Mírné nepřesnosti v parametrech indukčnosti nemají na přechodový děj výrazný
vliv, proto jsou parametry regulátorů pro větev 𝑑 i 𝑞 stejné.
Pro regulátory a použité filtry je stejné vzorkování frekvencí 16 𝑘𝐻𝑧. Příka-
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zem v MATLABu c2d(F(p),1/16000,’zoh’) dojde k jejich diskretizaci. Výsledné
diskrétní přenosy filtru 𝐹𝑓 (𝑧) a regulátorů 𝐹𝑟(𝑧) jsou:
𝐹𝑓 (𝑧) =
0, 06059
𝑧 − 0, 9394
𝐹𝑟(𝑧) =
0, 15𝑧 − 0, 1437
𝑧 − 1 .
(4.8)
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Obr. 4.4: Přechodová charakteristika proudové větvě 𝑞- model i měření
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5 BEZSNÍMAČOVÉ METODY ODHADU PO-
LOHY ROTORU
K využití vektorového řízení (kapitoly 2 a 4) PMSM je potřeba znát pozici rotoru.
Nejjednodušším způsobem získání polohy rotoru je provedeno snímačem polohy.
Použití snímače však vede k nevýhodám jako zvýšení ceny nebo využití většího kon-
strukčního prostoru. Tyto nevýhody mohou být vykompenzovány eliminací snímače
polohy a použitím bezsnímačového odhadu polohy rotoru.
Tyto metody jsou většinou používané v aplikacích, kdy není požadované řízení
na žádanou polohu rotoru, tedy jsou schopné pracovat s otáčkovým nebo pouze s
momentovým řízením (čerpadla, ventilátory nebo zmíněný skútr) [20][21].
Bezsnímačové metody lze obecně rozdělit do dvou hlavních skupin. V jedné sku-
pině jsou metody vycházející z modelu motoru, druhá skupina pak obsahuje metody
využívající vysokofrekvenční nosný signál.
Mezi nejčastěji používané metody založené na modelu motoru lze zařadit sta-
vové estimátory (EKF), které mají schopnost řešit problémy s proměnnými parame-
try motoru [20]. Dále pak metody založené na odhadu zpětně indukovaného napětí
(BEMF), u kterých lze využít přímého výpočtu polohy rotoru 𝜃𝑒 (5.1) z estimo-
vaných velikostí zpětně indukovaných napětí 𝑒𝛼 a 𝑒𝛽 ve statorových souřadnicích.
Takový estimátor však nepodává přímo informaci o rychlosti otáčení rotoru. Použi-
tím derivace na odhadnutý úhel 𝜃𝑒 (vzniká tak šum) lze nepřímo získat informaci o
rychlosti otáčení ?^?𝑒. Přímou informaci ?^?𝑒 lze získat použitím fázového závěsu (Phase
Locked Loop - PLL) [22]. Struktura a vlastnosti PLL bude rozebrána v kapitole 6.
𝜃𝑒 = arctan (−
𝑒𝛼
𝑒𝛽
) (5.1)
Poslední zde zmíněnou metodou založenou na modelu motoru je pozorovatel v
klouzavém režimu (Sliding Mode Observer - SMO). Estimátor je tvořen regulač-
ním obvodem, jehož vstupem je odchylka skutečného a odhadovaného statorového
proudu, výstupem jsou pak podobně jako u BEMF odhadovaná napětí 𝑒𝛼 a 𝑒𝛽 [20].
Kvůli použití přepínacího prvku dochází k zákmitům v odhadovaných veličinách,
tím se zhoršuje robustnost. Ke zlepšení vlastností estimátoru je proto nutné vybrat
vhodný přepínací prvek, ideálně pak prvek s charakteristikou sigmoidy 𝐹 (𝑥) (5.2)
[23].
𝐹 (𝑥) =
2
1 + 𝑒−𝑎𝑥 − 1 (5.2)
Společnou vlastností zmíněných bezsnímačových metod založených na modelu
motoru je vysoká nespolehlivost pracovat při nulových nebo velmi nízkých otáčkách.
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Mezeru mezi těmito metodami zaplňují právě vysokofrekvenční metody využívající
konstrukční nehomogentity motoru nebo frekvenčního měniče (v literatuře označo-
váno také jako saliency based methods [2][6][10][11][12][24][25]). Za nehomogenitu
je možné považovat také rozdíl indukčností 𝐿𝑑 a 𝐿𝑞 u IPMSM, kterou využívají
vysokofrekvenční metody.
Většina metod založených na nehomogenitách vychází z injektování nosného vy-
sokofrekvenčního signálu o frekvenci 𝑓𝑖𝑛𝑗 do motoru, přičemž platí, že 𝜔𝑖𝑛𝑗 ≫ 𝜔.
Rozdělením a popisem metod se zabývají další části této kapitoly.
5.1 Vysokofrekvenční metody odhadu polohy ro-
toru PMSM
Metody založené na injektování vysokofrekvenčního (VF) signálu se dělí především
podle spojitosti a tvaru VF signálu. Rozdělení metod je následující:
− injektování předdefinovaného VF signálu [2][6][13][14][24][25]
1. injektování napěťového vektoru do 𝑑, 𝑞
2. injektování rotujícího napěťového vektoru
− využití PWM frekvenčního měniče
1. modifikace spínání PWM [11][12][25]
Obecně všechny VF metody odhadu polohy vychází z matematického modelu
(2.14), který po působení signálu o vysoké frekvenci a otáčkách 𝜔 → 0 přejde
do podoby (5.3). Dochází k zanedbání několika jevů a vstupem modelu motoru je
pouze napětí na čisté indukčnosti 𝐿𝑑𝑞 bez křížové proudové vazby.
𝑑
𝑑𝑡
⎡⎣𝑖𝑑
𝑖𝑞
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑢𝑑
𝐿𝑑
𝑢𝑞
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (5.3)
Při nenulových otáčkách se křížová proudová vazba projevovuje (5.4), avšak
vzhledem k tomu, že se VF metody využívají pro nízké otáčky, zpětně indukovaná
napětí (projev křížové vazby) nemají tak velkou hodnotu jako při otáčkách vyšších.
𝑑
𝑑𝑡
⎡⎣𝑖𝑑
𝑖𝑞
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
0
𝜔𝑒𝐿𝑞
𝐿𝑑
−𝜔𝑒𝐿𝑑
𝐿𝑞
0
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⎡⎣𝑖𝑑
𝑖𝑞
⎤⎦+
⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑢𝑑
𝐿𝑑
𝑢𝑞
𝐿𝑞
⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (5.4)
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5.2 Injektování definovaného VF signálu
Na obrázku 5.1 je znázorněn pricpip injektování nosného napěťového VF signálu.
Bohužel injektování nosného VF signálu s sebou přináší jisté nevýhody, zejména pak
snížení pracovního rozsahu měniče kvůli amplitudě nosného VF signálu (omezení
akčního zásahu), tudíž motor díky tomu nedosáhne maximální rychlosti [24].
Regulátor
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Obr. 5.1: Řídící struktura s injektovaným VF signálem
5.2.1 Injektování napěťového vektoru do 𝑑, 𝑞 souřadnic
V literaturách je tato metoda často označováno jako Alternating, Pulsating injection
[2][13][26]. Odhadováním polohy rotoru vzniknou nové veličiny- estimované- s ozna-
čením ?^?. Napěťový signál je injektován do osy 𝑑 v soustavě otáčející se odhadovanou
elektrickou rychlostí ?^?𝑒. V této ose 𝑑 způsobuje napěťový menší mechanické oscilace,
protože platí 𝐿𝑑 < 𝐿𝑞. Avšak ne vždy je splněna podmínka, že otáčky motoru jsou tak
malé, aby došlo k eliminaci křížové proudové vazby, je tedy dobré tuto vazbu potlačit
i pro nenulové otáčky vhodným napěťovým signálem 𝑢𝑖𝑛𝑗𝑞 (5.5 a 5.6) injektovaným
do osy 𝑞. Tento signál bude vycházet z injektovaného signálu 𝑢𝑖𝑛𝑗𝑑 = 𝑈𝑖𝑛𝑗𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡),
kde 𝑈𝑖𝑛𝑗 je amplituda injektovaného signálu.
⎡⎣?^?𝑑
?^?𝑞
⎤⎦ =
⎡⎢⎢⎢⎢⎣
𝐿𝑑
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡
𝐿𝑞
𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡
⎤⎥⎥⎥⎥⎦ , ?^?𝑒 = 0
𝐿𝑑𝑖𝑑 =
∫︁
𝑢𝑖𝑛𝑗𝑑𝑑𝑡 =
𝑈𝑖𝑛𝑗
𝜔𝑖𝑛𝑗
sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
(5.5)
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Po dosazení do (5.4) pro nenulové otáčky ?^?𝑒 ̸= 0 a takové 𝑢𝑖𝑛𝑗𝑞 bude
𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡
= 0:
0 = − ?^?𝑒𝐿𝑑
𝐿𝑞
𝑖𝑑 +
𝑢𝑖𝑛𝑗𝑞
𝐿𝑞
𝑢𝑖𝑛𝑗𝑞 =
?^?𝑒𝑈𝑖𝑛𝑗
𝜔𝑖𝑛𝑗
sin (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) .
(5.6)
Dosazením napětí 𝑢𝑖𝑛𝑗𝑑 a 𝑢𝑖𝑛𝑗𝑞 do (5.4) budou odhadované magnetické indukční toky
𝜓𝑑𝑞:
𝜓𝑑 =
𝑈𝑖𝑛𝑗
𝜔𝑖𝑛𝑗
sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
𝜓𝑞 = 0 .
(5.7)
𝜓𝑑𝑞 = 𝑇𝑑𝑞0(𝜃𝑒)𝑇−1𝑑𝑞0(𝜃𝑒)𝐿𝑑𝑞𝑇𝑑𝑞0(𝜃𝑒)𝑇−1𝑑𝑞0(𝜃𝑒)^𝑖𝑑𝑞 (5.8)
Odhadovaná poloha rotoru 𝜃𝑒 probíhá v soustavě 𝑑, 𝑞. Tato soustava je natočena
oproti soustavě 𝑑, 𝑞 o chybový úhel 𝜃𝑒𝑟𝑟 = 𝜃𝑒 − 𝜃𝑒. Cílem metody je právě vyjádření
chybového signálu 𝜃𝑒𝑟𝑟, který lze získat z magnetických indukčních toků 𝜓𝑑𝑞 a 𝜓𝑑𝑞
a jejich vhodnými transformacemi [6] (5.8). Odtud potom vyjádření proudů ?^?𝑑𝑞,
přičemž výraz- 𝑇𝑑𝑞0(𝜃𝑒)𝑇−1𝑑𝑞0(𝜃𝑒) =𝑇𝑑𝑞0(𝜃𝑒𝑟𝑟).
?^?𝑑 = −
𝑈𝑖𝑛𝑗
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)[(𝐿𝑑 + 𝐿𝑞) + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) cos(2𝜃𝑒𝑟𝑟)]
?^?𝑞 = −
𝑈𝑖𝑛𝑗
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) sin(2𝜃𝑒𝑟𝑟) ≈
≈ − 𝑈𝑖𝑛𝑗2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞 sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝜃𝑒𝑟𝑟
(5.9)
Z rovnice (5.9) je výhodnější získávat 𝜃𝑒𝑟𝑟 z 𝑞 složky proudu. Jedná se o chybový
signál o frekvenci 𝜔𝑖𝑛𝑗, který se získá pomocí filtru pásmové propusti BPF. Dále je
tento signál vynásoben sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) (5.10). Tím vznikne pulzující signál odpovídající ?^?𝑞
a nesoucí informaci 𝜃𝑒𝑟𝑟. Signál je dále vhodné vyfiltrovat filtrem dolní propusti LPF.
Protože je amplituda signálu pro malé hodnoty 𝜃𝑒𝑟𝑟 proporcionální chybě odhadu
polohy rotoru, pak je vhodnou metodou pro vyhodnocení využití fázového závěsu
PLL [27]. Celkové schéma vyhodnocení je na obrázku 5.2 společně se strukturou
PLL.
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Obr. 5.2: Struktura vyhodnocení odhadu polohy rotoru v 𝑑𝑞
?^?𝑞 sin (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) = −
𝑈𝑖𝑛𝑗
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
sin2(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝜃𝑒𝑟𝑟
sin2 (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) = 1− cos2 (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
dojde k odfiltrování VF členu cos2 (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) LPF.
(5.10)
5.2.2 Injektování rotujícího napěťového vektoru
Tato metoda je v mnoha směrech podobná metodě injektování alternujícího napěťo-
vého vektoru. Injektovaným signálem je napěťový rotující vektor (5.11) injektován
tentokrát do obou os ?^?, 𝛽.
𝑢𝑖𝑛𝑗𝛼 = −𝑈𝑖𝑛𝑗 sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
𝑢𝑖𝑛𝑗𝛽 = 𝑈𝑖𝑛𝑗 cos(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
(5.11)
VF signál je připočtený k statorovým napětím soustavy 𝛼, 𝛽 otáčející se úhlovou
rychlostí 𝜔𝑒. VF signál je poté pomocí BPF vyfiltrován a výstupní signál filtru s
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sebou opět nese informaci o chybě pozice rotoru 𝜃𝑒𝑟𝑟.
𝑖𝛼 =
𝑈𝑖𝑛𝑗
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
[(𝐿𝑑 + 𝐿𝑞) cos(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)− (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) cos(2𝜃𝑒 − 𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)]
𝑖𝛽 =
𝑈𝑖𝑛𝑗
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
[(𝐿𝑑 + 𝐿𝑞) sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)− (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞) sin(2𝜃𝑒 − 𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)]
(5.12)
Proudovou odezvou jsou dva napěťové vektory 𝑖𝛼, 𝑖𝛽, přičemž každý rotuje opačným
směrem (kladný a záporný směr vzhledem k injektovanému signálu) (5.12). Měření
proudu tedy probíhá v soustavě 𝛼, 𝛽 a po vyfiltrování filtrem BPF je signál převeden
pomocí transformace 𝑇𝑑𝑞0(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) do soustavy 𝑑𝑞, kde se kladná složka (kladný směr
otáčení) vyfiltrovaného proudu jeví jako stejnosměrný signál. Kladná složka infor-
maci o poloze rotoru nenese, proto je odstraněna filtrem horní propust HPF a zbyde
tak pouze záporná složka (členy s 2𝜃𝑒 − 𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) signálu nesoucí informaci o poloze
rotoru. Výsledný vektor záporné složky je zapsán v (5.13) a je následně vynásoben
odhadovaným proudovým vektorem závislým na 𝜃𝑒 - výstup PLL. Bloková struktura
této metody je na obrázku 5.3 [2],[13].
𝐼𝑚
⎧⎨⎩−𝑈𝑖𝑛𝑗(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞 𝑒𝑗(2𝜃𝑒−𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)𝑒−𝑗(2𝜃𝑒−𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡)
⎫⎬⎭ =
= −𝑈𝑖𝑛𝑗(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞 sin(2𝜃𝑒𝑟𝑟) ≈ −
𝑈𝑖𝑛𝑗(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)
𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
𝜃𝑒𝑟𝑟
(5.13)
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Obr. 5.3: Struktura vyhodnocení odhadu polohy rotoru v 𝛼𝛽
Výsledek chybového signálu obou uvedených metod je až na rozdíl amplitud
stejný. Tato metoda ovšem obsahuje více transformací oproti první metodě a tedy
větší výpočetní náročnost. Značnou nevýhodou uvedené metody je fakt, že injek-
továním signálu do 𝛼, 𝛽 vzniká vysokofrekvenční hluk a také to, že je více citlivá
na poruchy způsobené frekvenčním měničem, proto se často preferuje první metoda
popsaná v kapitole 5.2.1.
5.3 Využití PWM frekvenčního měniče
5.3.1 Injektování libovolného nosného signálu do PWM
Výše uvedené metody využívají injektování spojitého vysokofrekvenčního signálu,
spojitost signálu však nemusí být nutnou podmínkou. Prvními bezsnímačovými me-
todami injektování VF signálu byly metody využívající frekvenční měniče, avšak
nižší pracovní frekvence pulzů PWM způsobovala větší hluk. Tento nepříjemný efekt
bylo možné odstranit snížením pracovního pásma propustnosti regulátorů nebo zvý-
šením frekvence PWM, což se jeví jako lepší volba.
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Samotný frekvenční měnič nevytváří takový signál, aby se z měřených proudů
získala informace o poloze rotoru, proto se do měniče injektuje v pevně nastavených
časových intervalech signál, který obecně může mít libovolný tvar, nejčastěji se jedná
o obdelníkový nebo trojúhelníkový signál. Důležitou vlastností je, aby zvolený signál
byl v každém intervalu fázově posunut, tedy musí být zajištěno, že po 𝑛 cyklech
PWM bude signál opět v počáteční fázi. Fázový posuv signálu musí být dostatečně
velký, aby došlo k eliminaci parametrů motoru a jeho popis odpovídal (5.4).
V literatuře [12] se uvádí injektovaný obdelníkový signál s poloviční frekvencí
PWM a tedy při každých dvou cyklech (𝑛 = 2) PWM je injektovaný signál posunut
o 2𝜋
𝑛𝑖𝑛𝑗
, kde 𝑛𝑖𝑛𝑗 je počet posunutí signálu během 𝑛 · 𝑛𝑖𝑛𝑗 period PWM. V tomto
případě je posun 60∘ tedy 𝑛𝑖𝑛𝑗 = 6 v celkovém součtu dvanácti cyklů PWM.
Signál je opět injektován na vstup měniče, ovšem zajištění posuvu nosného sig-
nálu lze dosáhnout i modifikací signálu generující PWM (většinou trojúhelníkový)
tak, aby každá statorová fáze měla jiný nosný signál (obrázek 5.4). Za výhodu se dá
považovat, že frekvenční měnič nemusí generovat přídavný injektovaný signál, ovšem
nevýhodou je právě nutnost změny generování PWM [11].
Obr. 5.4: Signály generující modifikovaný PWM signál [11]
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K vyhodnocení polohy rotoru se využívají rozdíly změřených veličin a veličin
odhadnutých z vysokofrekvenčního modelu motoru (5.4). Díky tomu, že je signál
injektován v intervalech, je možné v době mezi dalším intervalem zpracovat změřená
statorová napětí 𝑢𝛼𝛽 a proudy 𝑖𝛼𝛽 a porovnat je s hodnotami vypočtených z modelu
?^?𝛼𝛽 ,^𝑖𝛼𝛽. Změřená napětí a proudy v sobě zahrnují také vyšší harmonické složky
indukčností a vzniklé rozdíly Δ𝑥𝛼𝛽 s sebou nesou informaci o poloze rotoru, kterou
lze přímo určit z (5.14).
𝜃𝑒 =
1
2𝑎𝑡𝑎𝑛(
Δ𝑢𝛼Δ𝑖𝛽 +Δ𝑢𝛽Δ𝑖𝛼
Δ𝑢𝛼Δ𝑖𝛼 +Δ𝑢𝛽Δ𝑖𝛽
) (5.14)
Výhody této metody jsou především v jednoduchosti a nezávislosti cílového typu
motoru, protože tato metoda je vhodná i pro motory s magnety umístěnými na
povrchu rotoru. Ve zdroji [12] dokonce není vyžadována znalost parametrů modelu
jako 𝑅 nebo 𝜓𝑚 tak jako to vyžaduje BEMF. Metoda nevyužívá žádný filtr k získání
chybového signálu a i přes přímý výpočet polohy se chyba odhadu podle literatur
pohybuje zhruba kolem 0, 2 𝑟𝑎𝑑. Je tedy možné, že velikost této chyby závisí i na
zvoleném typu signálu a jeho parametrech. Jako nevýhodu lze označit, že odhad
rychlosti ?^?𝑒 není získáván přímo, proto se využívá opět derivace na odhadovanou
polohu 𝜃𝑒, což způsobuje značný šum.
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6 FÁZOVÝ ZÁVĚS- PLL
Na základě VF metod odhadu polohy rotoru pro simulace i pro reálný motor bude
využita metoda injektování signálu do 𝑑, 𝑞 souřadnic viz kapitola 5.2.1. Tato me-
toda byla vybraná pro snadnější vyhodnocení chybového signálu 𝜃𝑒𝑟𝑟 oproti metodě
injektování signálu do 𝛼, 𝛽 a také proto, že při injektování signálu do 𝛼, 𝛽 vzniká
větší VF hluk. Kvůli možnému zavedení otáčkové regulace je vhodnější využít PLL,
protože tato metoda podává přímo informaci o otáčkách, zatímco ostatní metody
využívájí nepřímý výpočet otáček.
6.1 Obecné vlastnosti a dynamika PLL
Chybový signál (5.9) je po vyfiltrování VF složky ideálně stejnosměrný 𝜀 (6.1):
𝜀 =
𝑈𝑖𝑛𝑗(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
sin (𝜃𝑒𝑟𝑟) ≈
𝑈𝑖𝑛𝑗(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)
2𝜔𝑖𝑛𝑗𝐿𝑑𝐿𝑞
𝜃𝑒𝑟𝑟 = 𝐾𝑒𝑟𝑟𝜃𝑒𝑟𝑟 . (6.1)
Obecně se PLL rozumí regulační obvod, jehož výstupem je v ustáleném stavu
signál o stejné frekvenci a fázi jako signál přivedený na vstup závěsu [28]. PLL
je sestaven v sérii zapojeném PI regulátoru a integrátoru (obrázek 6.1). Vhodným
nastavením konstant PI regulátoru (proporcionální 𝐾𝑝 a integrační 𝐾𝑖 konstanta)
se dosáhne cílené rychlosti PLL.
p
1
p
1Ki
Kp
+
- +
+e=e
qer
qe
^we^
we^
dt
d
Obr. 6.1: Zpětnovazební zapojení PLL
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Z obrázku 6.1 lze zapsat stavové rovnice:
𝑑?^?𝑒
𝑑𝑡
= 𝐾𝑖𝜀 = 𝐾𝑖𝐾𝑒𝑟𝑟𝜃𝑒𝑟𝑟
𝑑𝜃𝑒
𝑑𝑡
= ?^?𝑒 +𝐾𝑝𝐾𝑒𝑟𝑟𝜃𝑒𝑟𝑟 .
(6.2)
Vyřešením rovnice (6.2) se získá přenos otevřené smyčky PLL 𝐹𝑂𝑃𝐿𝐿(𝑝) a přenos
řízení 𝐹𝑃𝐿𝐿(𝑝):
𝐹𝑂𝑃𝐿𝐿(𝑝) =
𝐾𝑝𝐾𝑒𝑟𝑟𝑝+𝐾𝑖𝐾𝑒𝑟𝑟
𝑝2
𝐹𝑃𝐿𝐿(𝑝) =
𝐾𝑝𝐾𝑒𝑟𝑟𝑝+𝐾𝑖𝐾𝑒𝑟𝑟
𝑝2 +𝐾𝑝𝐾𝑒𝑟𝑟𝑝+𝐾𝑖𝐾𝑒𝑟𝑟
.
(6.3)
Charakteristický polynom 𝐹𝑃𝐿𝐿 lze porovnat s charakteristickým polynomem
přenosu druhého řádu (6.4):
𝑝2 +𝐾𝑝𝐾𝑒𝑟𝑟𝑝+𝐾𝑖𝐾𝑒𝑟𝑟 = 𝑝2 + 2𝜉𝜔0𝑝+ 𝜔20 = 𝑝2 + 2𝜌𝑝+ 𝜌2
𝜉 = 1 .
(6.4)
Tlumení 𝜉 je vhodné zvolit 𝜉 = 1, tím jsou kořeny charakteristického polynomu
reálné a stabilní a právě pro 𝜉 = 1 jsou kořeny dvojnásobné umístěné v 𝑝1,2 = −𝜌,
výsledné parametry regulátoru potom jsou porovnáním koeficientů přepočítány:
𝐾𝑝 =
2𝜌
𝐾𝑒𝑟𝑟
𝐾𝑖 =
𝜌2
𝐾𝑒𝑟𝑟
.
(6.5)
Na obrázku 5.2 je vstupem PLL chybový signál odpovídající regulační odchylce a zpětná
vazba u schématu na obrázku 6.1 se uvažuje pouze pro nastavení konstant.
Proud 𝑖𝑞 obsahuje mimo VF signál nesoucí informaci o poloze rotoru také jiné
harmonické složky. Jistou část rušivých a VF signálů se podaří odfiltrovat filtrem
LPF u PLL. Bude-li 𝜔 = 𝑘𝑜𝑛𝑠𝑡., pak na vstup závěsu bude působit pouze šum 𝜂 způ-
sobující chybu veličin 𝜃𝑒𝑟𝑟, 𝜔𝑒𝑟𝑟 a jejich časové změny. Odečtením od 𝑑𝜔𝑑𝑡 = 0 (6.2)
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bude změna chyby rychlosti:
𝑑𝜔𝑒𝑟𝑟
𝑑𝑡
= 0−𝐾𝑖(𝐾𝑒𝑟𝑟𝜃𝑒𝑟𝑟 + 𝜂) = −𝜌2𝜃𝑒𝑟𝑟 −
𝜌2
𝐾𝑒𝑟𝑟
𝜂
𝑑𝜃𝑒𝑟𝑟
𝑑𝑡
= 𝜔𝑒𝑟𝑟 −𝐾𝑝(𝐾𝑒𝑟𝑟𝜃𝑒𝑟𝑟 + 𝜂) = 𝜔𝑒𝑟𝑟 − 2𝜌𝜃𝑒𝑟𝑟 −
2𝜌
𝐾𝑒𝑟𝑟
𝜂 .
(6.6)
Přenosy chybových veličin vycházející z (6.6) potom určují citlivost na vstupní
šum 𝜂 [2][24][25][29]:
𝜔𝑒𝑟𝑟(𝑝) = −
𝜌2𝑝
𝐾𝑒𝑟𝑟(𝑝2 + 2𝜌𝑝+ 𝜌2)
𝜂(𝑝)
𝜃𝑒𝑟𝑟(𝑝) = −
2𝜌𝑝+ 𝜌2
𝐾𝑒𝑟𝑟(𝑝2 + 2𝜌𝑝+ 𝜌2)
𝜂(𝑝) .
(6.7)
Přenos 𝜔𝑒𝑟𝑟(𝑝) je totožný s přenosem pásmové propusti, z toho plyne, že statický
poruchový vstupní signál neovlivňuje odhad úhlové rychlosti ?^?𝑒, což lze označit jako
jistou výhodu [24]. Naopak signály s frekvencí blízkou 𝜌 jsou ze známé frekvenční
charakteristiky pásmové propusti nejméně tlumeny a jejich maximální zesílení leží
na přímce |𝜔𝑒𝑟𝑟(𝑗𝜔)𝜔=𝜌| = 𝜌2𝐾𝑒𝑟𝑟 . Na obrázku 6.2 jsou potom zobrazeny amplitudové
frekvenční charakteristiky |𝜔𝑒𝑟𝑟(𝑗𝜔)| pro různé volby parametru 𝜌 a 𝐾𝑒𝑟𝑟 = 1. Právě
vhodná volba 𝜌 zajistí, že odhadované veličiny nebudou příliš zašumělé (malá volba
𝜌) a zároveň dynamika PLL bude uspokojivě rychlá.
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Obr. 6.2: Citlivost na vstupní šum 𝜂
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Přenos PLL má po zavedení 𝑝1,2 = −𝜌 tvar:
𝐹𝑃𝐿𝐿(𝑝) =
2𝜌𝑝+ 𝜌2
𝑝2 + 2𝜌𝑝+ 𝜌2 . (6.8)
Takový přenos ovšem odpovídá situaci, kdy dynamika použitých filtrů BPF a LPF
má rychlou odezvu a výrazně nemění přechodovou charakteristiku závěsu. Není-
li tato podmínka splněna, pak je především kvůli filtru BPF složitější odhadnout
přesný přenos závěsu, proto se často využívá k návrhu konstant PLL náhrada BPF
za článek prvního řádu, který odezvou na jednotkový skok „kopíruje“ vrcholy ode-
zvy BPF na harmonický signál o frekvenci 𝑓𝑖𝑛𝑗 (obrázek 6.3). BPF je navržen právě
tak, aby propouštěl ideálně pouze složku o frekvenci 𝑓𝑖𝑛𝑗 z proudu 𝑖𝑞. Daná náhrada
bude mít přenos ve tvaru 𝐵𝑃𝐹𝑠𝑝𝑎𝑟𝑒(𝑝) (6.9).
𝐵𝑃𝐹𝑠𝑝𝑎𝑟𝑒(𝑝) =
1
𝜏𝑝+ 1 (6.9)
Náhrada má většinou několikanásobně větší časovou konstantu 𝜏 , než LPF, proto
se dynamika LPF neuvažuje [2][25].
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Obr. 6.3: Náhrada filtru BPF
Náhrada je umístěna v sérii s PI regulátorem a integrátorem, proto výsledný
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přenos je třetího řádu podle (6.10).
𝐹𝑂𝑃𝐿𝐿(𝑝) =
2𝜌𝑝+ 𝜌2
𝑝2(𝜏𝑝+ 1)
𝐹𝑃𝐿𝐿(𝑝) =
2𝜌𝑝+ 𝜌2
𝜏𝑝3 + 𝑝2 + 2𝜌𝑝+ 𝜌2
(6.10)
Pokud nebude při velké jakosti Q filtru BPF náhrada uvažována, pak by se v pře-
chodové charakteristice závěsu podle obrázku 6.5 mohly objevit nežádoucí zákmity.
Z kořenového hodografu 𝐹𝑂𝑃𝐿𝐿 na obrázku 6.4 je situace lépe znatelná. Zvětšujícím
se 𝜏 se levá větev kořenového hodografu bude přibližovat počátku i kružnici do té
doby než se spojí, pak budou kořeny 𝐹𝑃𝐿𝐿 imaginární i pro původně vhodně zvolené
𝜌 → zákmity.
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Obr. 6.4: Náčrt kořenového hodografu PLL s náhradou BPF
Protože se některé elektromagnetické jevy zanedbávají (například saturace in-
dukčností [24][25]), může dojít ke změně parametru 𝐾𝑒𝑟𝑟 a tím nepřímo ke změně
polohy pólů, proto je třeba opět 𝜌 zvolit tak, aby případná změna 𝐾𝑒𝑟𝑟 neposu-
nula póly PLL blízko počátku. Pokud se hodnota 𝐾𝑒𝑟𝑟 zmenší, póly PLL se podle
kořenového hodografu umístí na kružnici blíže počátku.
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6.2 Volba parametrů PLL
Nyní je známý způsob vyhodnocení odhadovaných veličin a základní nastavení pa-
rametrů PLL. Pro nastavení PLL jsem zvolil 𝜌 = 60, které považuji za nejvhodnější
z hlediska rychlosti odezvy PLL a obsaženého šumu v estimované rychlosti ?^?𝑒. K
využití PLL v simulaci i na dSpace1103 jsou vytvořeny filtry BPF a LPF fázového
závěsu. Mezní frekvence LPF je zvolena na 450 𝐻𝑧 z důvodu, že tato frekvence
se obvykle volí 5 − 10 krát větší než zvolené 𝜌. Jakost BPF je zvolena na 𝑄 = 8.
Diskrétní náhrady filtrů jsou:
𝐵𝑃𝐹 (𝑧) =
0, 03788𝑧 − 0, 03788
𝑧2 − 1.866𝑧 + 0.9615
𝐿𝑃𝐹 (𝑧) =
0, 162
𝑧 − 0, 838 .
(6.11)
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Obr. 6.5: Přechodové charakteristiky PLL pro ruzné Q
Dále je nutné zvolit frekvenci injektovaného signálu, ta se volí podle dvou hledi-
sek. Prvním je frekvence PWM, tedy 𝑓𝑖𝑛𝑗 < 0, 1𝑓𝑃𝑊𝑀 z důvodu dostatku vzorků na
jednu periodu VF signálu. Druhým je propustnost, což je šířka frekvenčního pásma
proudových regulárů 𝛼𝑐. Obvykle je požadavkem, aby regulátory byly co nejrych-
lejší, tím se zvyšuje jejich propustnost. To je ale u metody injektování VF signálu
žádoucí jen do té doby, než VF signál začne regulátory ovlivňovat. Proto by měl
VF signál mít frekvenci v rozsahu 5𝛼𝑐 < 𝑓𝑖𝑛𝑗 < 0, 1𝑓𝑃𝑊𝑀 [2][6][24][25]. Pro jedno-
duché určení šířky pásma 𝛼𝑐 (pro větev 𝑞) se nebude uvažovat dynamika měniče
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ani náhrada vzorkování a přenos otevřené proudové smyčky bude mít tvar (4.7)
𝐹𝑜(𝑝) = 𝐹𝑎(𝑝)𝐹𝑟(𝑝)𝐹𝑓 (𝑝). Nula PI regulátoru podle (4.6) kompenzuje pól 𝑝 = − 𝑅𝐿𝑞 ,
odtud pak přenos řízení bude:
𝐹𝑤(𝑝) =
𝐾𝑟𝐾𝑎
𝜏𝑓𝑝2 + 𝑝+𝐾𝑟𝐾𝑎
=
250
0, 001𝑝2 + 𝑝+ 250, 𝑝1,2 = −500 . (6.12)
Póly 𝐹𝑤(𝑝) jsou 𝑝1,2 = −500. Pól umístěný blíže počátku potom určuje šířku
pásma proudové smyčky:
𝛼𝑐 =
− 500
2𝜋
.= 80 𝐻𝑧 . (6.13)
Frekvence VF signálu bude v rozsahu 5𝛼𝑐 < 𝑓𝑖𝑛𝑗 < 0, 1𝑓𝑃𝑊𝑀 tedy
400 𝐻𝑧 < 𝑓𝑖𝑛𝑗 < 1600 𝐻𝑧, výsledná zvolená frekvence byla stanovena
na 𝑓𝑖𝑛𝑗 = 800 𝐻𝑧.
Posledním parametrem, který je třeba zvolit, je amplituda VF signálu 𝑈𝑖𝑛𝑗. V
literaturách [2][6][10][24] se nejčastěji vychází ze znalosti jmenovitého proudu motoru
𝐼𝑛𝑅𝑀𝑆 a jmenovitých otáček 𝜔𝑛, pak výsledná minimální amplituda 𝑈𝑖𝑛𝑗 bude:
𝑈𝑖𝑛𝑗 >
√
2𝐼𝑛𝑅𝑀𝑆𝐿𝑑𝐿𝑞𝜔𝑛𝑝𝑝
10(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑) . (6.14)
Parametry motoru jsou 𝐼𝑛𝑅𝑀𝑆 = 5, 2𝐴, 𝜔𝑛 = 314 𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1 a výsledná mini-
mální amplituda 𝑈𝑖𝑛𝑗𝑀𝐼𝑁 = 1, 9 𝑉 , pro simulace a pro dSpace1103 je tedy zvolena
amplituda 𝑈𝑖𝑛𝑗 = 2 𝑉 .
6.3 Shrnutí obecných vlastností bezsnímačové me-
tody a PLL
1. Schopnost pracovat při nulových a nízkých otáčkách
V úvodu kapitoly 5 byly zmíněny bezsnímačové metody založené na modelu
motoru. Tyto metody však většinou v nulových otáčkách selhávají. K tomu,
aby metoda injektování VF signálu pracovala správně, je potřeba, aby motor
vykazoval nehomogenitu především v rozdílech indukčností 𝐿𝑑, 𝐿𝑞. Byla zmí-
něna také metoda, kterou lze použít společně s VF modelem motoru a jistou
modifikací frekvenčního měniče i na motory, jejichž rozdíl indukčností je velmi
malý (kapitola 5.3). Schopnost pracovat při nulových otáčkách je tedy hlavní
výhodou metod injektování VF signálu.
2. Omezení metody injektování VF signálu
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Injektováním VF signálu vznikají problémy jako výkonové ztráty kvůli tomu,
že frekvenční měnič musí produkovat VF signál. Dalším omezením je nemož-
nost využít plný rozsah otáček vzhledem k omezení měniče a velikosti am-
plitudy 𝑈𝑖𝑛𝑗 VF signálu. Tento problém by mohl být vyřešen spojením dvou
estimátorů. Pro nulové a nízké otáčky by byla využita metoda injektování VF
signálu a pro střední a vysoké otáčky by se využila jedna z metod založených
na modelu motoru, tzv. hybridní estimátor [2][24]. Přepínání mezi estimátory
by muselo být zajištěno například pomocí váhových funkcí podle obrázku 6.6.
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Obr. 6.6: Váhové funkce přepínání estimátorů
3. Vhodná volba 𝜌 PLL
Na volbě 𝜌 bude záviset výsledná kvalita odhadu polohy a rychlosti. V prove-
dených testech a simulacích (kapitola 8) je zobrazen vliv volby 𝜌 na rychlost
PLL a jeho citlivosti na šum podle vztahu (6.7).
4. Nalezení počáteční pozice rotoru
Toto je vlastnost, která potvrzuje možnost využití metody pro nízké i nulové
otáčky. Není-li rotor zarovnán do nulové polohy (osa 𝑑 totožná s osou 𝑎) pak
je počáteční velikost |𝜃𝑒𝑟𝑟| > 0 a PLL se bude snažit tuto chybu minimalizovat
aniž by došlo k pootočení rotoru, tím se 𝜃𝑒 = 𝜃𝑒. Na obrázku 6.7 je výsledek
experimentu, kdy byl rotor motoru vychýlen o úhel asi 𝜃𝑒𝑟𝑒𝑎𝑙 ≈ 1 𝑟𝑎𝑑. PLL
po spuštění testu našlo výchozí pozici rotoru (𝜃𝑒𝑃𝐿𝐿). Je zde také patrný pře-
chodový děj PLL. Pro tento a ostatní experimenty, není-li uvedeno jinak, se
uvažovaly parametry metody a PLL uvedené v tabulce 6.1.
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Obr. 6.7: Nalezení počáteční pozice rotoru
Nelineární člen sin(𝜃𝑒𝑟𝑟) v rovnici (6.1) může být nulový pro celočíselné ná-
sobky 𝜋 a pokud bude vychýlení rotoru 𝜃𝑒 > (2𝑘 + 1)𝜋2 , kde 𝑘 = 0, 1, 2...
bude sice sin (𝜃𝑒𝑟𝑟) také konvergovat k nule, ovšem na chybový úhel o velikosti
𝜃𝑒𝑟𝑟 = 𝜋. Řešením tohoto problému je nalezení směru osy 𝑑 pomocí injektování
pulzů do obou směrů osy 𝑑 a vyhodnocením magnetických toků lze určit směr
os [2][25].
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Tab. 6.1: Parametry metody a PLL
parametr doporučené nastavení použitá hodnota
𝑈𝑖𝑛𝑗
[V]
√
2𝐼𝑛𝑅𝑀𝑆𝐿𝑑𝐿𝑞𝜔𝑛𝑝𝑝
(10(𝐿𝑞 − 𝐿𝑑)) 2
𝑓𝑖𝑛𝑗
[Hz]
5𝛼𝑐 < 𝑓𝑖𝑛𝑗 < 0, 1𝑓𝑃𝑊𝑀 800
𝑄
[-]
𝑓𝑖𝑛𝑗
Δ𝑓−3𝑑𝐵
8
mezní fr. LPF
𝑓𝐿𝑃𝐹 [Hz]
5𝜌 < 𝑓𝐿𝑃𝐹 < 10𝜌 450
𝜌 - 60
𝐾𝑝 2𝜌/𝐾𝑒𝑟𝑟 800
𝐾𝑖 𝜌
2/𝐾𝑒𝑟𝑟 24000
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7 BEZSNÍMAČOVÉ ŘÍZENÍ OTÁČEK
Použitá bezsnímačová metoda podává informaci nejen o aktuální pozici rotoru, ale
také o úhlové rychlosti ?^?𝑒. Některé ze zmíněných metod, ať už se jedná o metody
založené na modelu motoru nebo metody injektování VF signálu (kapitola 5) využí-
vají přímý výpočet polohy rotoru 𝜃𝑒. Následně se z polohy rotoru použitím derivace
získá i rychlost otáčení ?^?𝑒, derivace ovšem způsobuje značný šum. Citlivost rychlosti
na volbě 𝜌 PLL je zmíněna v (6.7), proto v některých případech je nutné umístit filtr
typu dolní propust 𝐹𝑓𝑠(𝑝) do zpětné vazby otáčkové smyčky stejně tak, jak tomu
je u proudové smyčky. Jinak by mohlo dojít k tomu, že výstup otáčkového regulátoru
bude podávat velmi zašuměný žádaný proudový signál proudovému regulátoru pro
větev 𝑞. To by mělo za následek například zvýšení výkonových ztrát nebo zvýšení
chyby odhadu [29].
Okamžitá hodnota rychlosti ?^?𝑒 je získávána na výstupu integrátoru (obrázek 6.1),
možná je však také volba získávat rychlost z výstupu PI regulátoru PLL. Zde však
přímá vazba od signálu 𝜀 způsobí, že se nedostatečně odfiltrovaný VF signál bude
projevovat právě v odhadu rychlosti ?^?𝑒 a tím by vznikla nutnost použít další filtr
do zpětné vazby otáčkové smyčky.
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Obr. 7.1: Porovnání skutečných a odhadovaných otáček- integrátor
Porovnání obou možných způsobů získání ?^?𝑒 je na obrázcích 7.1 a 7.2. Výsledky
byly získané ze simulace momentového řízení na skokovou změnu proudu o velikosti
𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓 = 1 𝐴.
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Obr. 7.2: Porovnání skutečných a odhadovaných otáček- výstup PI
7.1 Návrh regulátoru otáček
Na obrázku 7.3 je znázorněna regulační otáčková smyčka, která je nadřazena smyčce
proudové. V otáčkové rovnici (2.14) vystupuje zátěžový moment 𝑀𝑧, který se pro-
jevuje jako porucha. Záleží na aplikaci motoru, zda má být statická porucha kom-
penzována nebo ne, z toho také plyne použití PI regulátoru pro kompenzaci statické
poruchy.
PI regulátor
otáček
+
-
iq Řízení proudu
FW(p)
iabc
wr
     PLL abc         dq
qe
^
qe
^
we
^
qe
^
Obr. 7.3: Otáčková regulační smyčka
Proud 𝑖𝑑 je regulován na nulu, proto lze zapsat stavovou otáčkovou rovnici (2.14)
49
v Laplaceově transformaci:
𝐽𝑝𝜔(𝑝) =
3
2𝑝𝑝𝜓𝑚𝐼𝑞(𝑝)
𝜔(𝑝)
𝐼𝑞(𝑝)
=
3𝑝𝑝𝜓𝑚
2𝐽𝑝 =
𝐾𝑠
𝑝
.
(7.1)
Pro jednodušší návrh regulátoru je vhodné uvažovat, že dynamika proudové
smyčky bude vzhledem k dynamice otáčkové smyčky zanedbatelná. Stejně tak bude
zanedbatelná dynamika PLL a případného filtru 𝐹𝑓𝑠(𝑝) ve zpětné vazbě. Obvykle se
rychlost otáčkové smyčky volí minimálně desetkrát pomalejší než rychlost proudové
smyčky 𝛼𝑠 ≤ 10𝛼𝑐, kde 𝛼𝑠 je šířka pásma (propustnost) otáčkové smyčky. Velikost
𝛼𝑠 souvisí také s polohou pólů přenosu řízení otáčkové smyčky 𝐹𝑤𝑠(𝑝), kde přibližně
platí, že dominantní póly smyčky jsou umístěny v 𝑝 = −2𝜋𝛼𝑠 [2][24][25][29].
Přenos otevřené otáčkové smyčky 𝐹𝑜𝑠(𝑝) a přenos řízení otáček 𝐹𝑤𝑠(𝑝) se zane-
dbáním dynamiky 𝐹𝑓𝑠(𝑝) a 𝐹𝑤(𝑝) bude (7.2):
𝐹𝑜𝑠(𝑝) =
(𝑘𝑝𝑠𝑝+ 𝑘𝑖𝑠)
𝑝
𝐾𝑠
𝑝
𝐹𝑤𝑠(𝑝) =
𝐾𝑠(𝑘𝑝𝑠𝑝+ 𝑘𝑖𝑠)
𝑝2 +𝐾𝑠𝑘𝑝𝑠𝑝+𝐾𝑠𝑘𝑖𝑠
𝑝2 +𝐾𝑠𝑘𝑝𝑠𝑝+𝐾𝑠𝑘𝑖𝑠 ≈ (𝑝+ 2𝜋𝛼𝑠)2 .
(7.2)
Doba náběhu proudu na skokovou změnu žádané hodnoty proudu je podle ob-
rázku 4.4 asi 𝑡1 = 0, 005𝑠. Doba náběhu otáček by postačila na 𝑡2 = 0, 3𝑠. Podílem
těchto dvou hodnot lze získat údaj o tom, kolikrát je proudová smyčka rychlejší než
smyčka otáčková.
𝑡2
𝑡1
=
𝛼𝑐
𝛼𝑠
→ 𝛼𝑠 = 𝛼𝑐
𝑡1
𝑡2
= 80
0, 005
0, 3 𝐻𝑧
.= 1, 3𝐻𝑧 (7.3)
Nyní lze vyjádřit z (7.2) pomocí (7.3) konstanty otáčkového regulátoru 𝑘𝑝𝑠 a 𝑘𝑖𝑠:
𝑘𝑖𝑠 =
4𝜋2𝛼2𝑠
𝐾𝑠
=
8
642 = 0, 1
𝑘𝑝𝑠 =
4𝜋𝛼𝑠
𝐾𝑠
=
16, 3
642 = 0, 025
(7.4)
Na obrázku 7.4 je pak zobrazena přechodová charakteristika otáčkové smyčky
na skokovou změnu žádané hodnoty rychlosti 𝜔𝑟𝑒𝑓 = 40𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1 bez zátěže, průběh
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byl získán z měření na dSpace1103. Rychlost náběhu přechodové charakteristiky
odpovídá výše uvedeným požadavkům na otáčkovou smyčku.
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Obr. 7.4: Přechodový děj otáčkového řízení
V průběhu je VF šum způsobený injektovaným signálem poměrně dobře potlačen
i bez použití přídavné filtrace výstupní odhadované rychlosti ?^?𝑒.
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Obr. 7.5: Chyba odhadu polohy při otáčkovém řízení
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Na obrázku 7.5 je pak zobrazena chyba odhadu polohy rotoru. Chyba odhadu
na reálném motoru dosáhla maximální velikosti přibližně 0, 3 𝑟𝑎𝑑 tedy asi 17, 2∘
elektrických stupňů. Z průběhu chyby je také patrné, že se časem při konstantních
otáčkách velikost chyby snižuje a při dynamických změnách dosahuje uvedených
maximálních hodnot, toto chování lze přisoudit dynamice PLL. Zrychlením PLL by
mohla chyba být i menší, ovšem opět je zde závislost velikosti zesílení šumu na volbě
𝜌 fázového závěsu.
Tato závislost je patrná z výsledků při vyšší rychlosti 𝜔 = 100 𝑟𝑎𝑑 ·𝑠−1 a volbách
𝜌 = 90 (obrázek 7.6) a 𝜌 = 200 (obrázek 7.7).
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Obr. 7.6: Rychlost otáčení- citlivost na šum pro 𝜌 = 90
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Obr. 7.7: Rychlost otáčení- citlivost na šum pro 𝜌 = 200
Z průběhu pro 𝜌 = 200 je citlivost PLL na vstupní šum výrazná. Dynamika PLL
pro 𝜌 = 200 je velmi rychlá, zatímco z průběhu pro 𝜌 = 90 je šum lépe potlačen, ale
je zde viditelný mírný překmit v odhadu polohy 𝜃𝑒 odpovídající pomalejší dynamice
PLL. Oba průběhy jsou získány bez použití zpětnovazebního otáčkového filtru. Větší
volba parametru 𝜌 je ovšem možná jen v případě, že činitel jakosti 𝑄 filtru BPF je
dostatečně malý. Pokud je velikost 𝑄 zvolena nevhodně vzhledem k 𝜌, pak bude mít
průběh otáček a polohy (obrázek 7.8) kmitavý charakter s nenulovou chybou odhadu
𝜃𝑒𝑟𝑟 i pro konstantní otáčky podle obrázku 7.9. Při volbě 𝑄 = 20 a 𝜌 = 60 dosahuje
statická chyba odhadu hodnoty 𝜃𝑒𝑟𝑟 = 0, 2 𝑟𝑎𝑑.
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Obr. 7.8: Vliv velké volby 𝑄-průběhy polohy a rychlosti otáčení pro 𝑄 = 20
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Obr. 7.9: Vliv velké volby 𝑄-průběh chyby odhadu pro 𝑄 = 20
S časem se tedy chyba odhadu nesnižuje tak, jak tomu bylo v případě na obrázku
7.5. Tato skutečnost vyplývá z uvedené náhrady filtru BPF filtrem LPF (6.10) a ná-
sledným rozložením kořenů PLL (obrázek 6.4), kdy se kořeny PLL pro velké 𝑄 stanou
imaginárními.
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7.2 Vliv a kompenzace zpoždění BPF
Zvolená metoda odhadu polohy využívá estimované veličiny v 𝑑, 𝑞 souřadném sys-
tému. Měřený proud 𝑖𝑞 vstupující do BPF obrázek 5.2.2 není díky použité trans-
formaci 𝑇𝑑𝑞 závislý na rychlosti otáčení 𝜔𝑒. Volba činitele jakosti 𝑄 filtru BPF pak
bude záviset především na rozložení pólů PLL 𝐹𝑃𝐿𝐿(𝑝)- vyšší hodnota 𝑄 vede na
nižší volbu 𝜌. Pokud ovšem bude nutné zvýšit jakost 𝑄 a minimalizovat vliv půso-
bení BPF, lze využít jednu z metod kompenzujících fázový posuv generovaný filtrem
BPF [17][32]. Tyto metody vychází ze spojitého přenosu 𝐵𝑃𝐹 (𝑝):
𝐵𝑃𝐹 (𝑝) =
2𝜉𝜔0𝑝
𝑝2 + 2𝜉𝜔0𝑝+ 𝜔20
, kde 𝜉 =
1
2𝑄 a 𝜔0 = 𝜔𝑖𝑛𝑗 . (7.5)
Fázový posuv proudů je možný sledovat ve statorových proudech. Toho lze
dosáhnout transformací proudů z 𝑑, 𝑞 (5.9) do 𝛼, 𝛽 pomocí 𝑖𝛼𝛽 = 𝑇−1𝑑𝑞0(𝜃𝑒)^𝑖𝑑𝑞0.
Nyní jsou proudy závislé i na rychlosti otáčení. Rychlost otáčení se projeví v čle-
nech cos(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡 ± 𝜔𝑒) a sin(𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡 ± 𝜔𝑒) proudů 𝑖𝛼, 𝑖𝛽 [17][30][31]. Výsledné proudy
jsou uvedeny v (7.6), k úpravě do uvedeného tvaru byla využita podmínka, že
cos (𝜃𝑒) cos (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) = 12 [cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡) + cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡)]. Podobně pak i pro
sin (𝜃𝑒) cos (𝜔𝑖𝑛𝑗𝑡) = 12 [sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡) + sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡)]. Ke zpoždění proudů
tedy dochází na frekvenci 𝜔𝑖𝑛𝑗 ± ?^?𝑒.
𝑖𝛼 =
𝑈𝑖𝑛𝑗 cos (𝜃𝑒𝑟𝑟)
2𝐿𝑑
[cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡) + cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡)]−
− 𝑈𝑖𝑛𝑗 sin (𝜃𝑒𝑟𝑟)2𝐿𝑞 [sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡) + sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡)]
𝑖𝛽 =
𝑈𝑖𝑛𝑗 cos (𝜃𝑒𝑟𝑟)
2𝐿𝑑
[sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡) + sin ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡)]−
− 𝑈𝑖𝑛𝑗 sin (𝜃𝑒𝑟𝑟)2𝐿𝑞 [cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 − ?^?𝑒)𝑡) + cos ((𝜔𝑖𝑛𝑗 + ?^?𝑒)𝑡)]
(7.6)
Úhel 𝜃𝐵𝑃𝐹 = 𝑓(?^?𝑒) je tedy závislý na rychlosti otáčení podle (7.7) [17].
𝜃𝐵𝑃𝐹 = arctan
𝐼𝑚 {𝐵𝑃𝐹 (𝑗(𝜔𝑖𝑛𝑗 − 𝜔𝑒))}
𝑅𝑒 {𝐵𝑃𝐹 (𝑗(𝜔𝑖𝑛𝑗 − 𝜔𝑒))} = arctan
𝜔2𝑖𝑛𝑗 − (𝜔𝑖𝑛𝑗 − 𝜔𝑒)2
2𝜉𝜔𝑖𝑛𝑗(𝜔𝑖𝑛𝑗 − 𝜔𝑒) (7.7)
Výsledek pro případ, kdy BPF filtruje přímo proud 𝑖𝑞, zobrazuje skutečné a
odhadované rychlosti získané ze simulace pro 𝑄 = 40 a zcela nevhodně zvolené
𝜌 = 90 při skokové změně otáček na 𝜔 = 20 𝑟𝑎𝑑 ·𝑠−1 . Otáčky (obrázek 7.10) i chyba
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odhadu (obrázek 7.11) značně kmitají s malým tlumením kmitů kvůli nevhodně
zvoleným parametrům filtru a PLL.
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Obr. 7.10: Rychlosti otáčení- vliv BPF na odhad veličin pro 𝑄 = 40 a 𝜌 = 90
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Obr. 7.11: Chyba odhadu- vliv BPF na odhad veličin pro 𝑄 = 40 a 𝜌 = 90
Kompenzace chyby generované BPF je podle [17] možná použitím přímého vý-
počtu úhlu 𝜃𝐵𝑃𝐹 podle (7.7) a přičtením úhlu 𝜃𝐵𝑃𝐹 od 𝜃𝑒. Metoda v [32] kompenzuje
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podobně vliv zpoždění BPF jako v [17], rozdílem je nepřímé určení 𝜃𝐵𝑃𝐹 . Výpočetní
náročnost je v tomto případě menší, než při využití inverzních trigonometrických
funkcí- používají se změřená zpoždění měřených proudů pro pracovní rozsah otáček
motoru. Tyto hodnoty zpoždění jsou uloženy v Look Up Table (LUT). Výhodou je
tedy rychlejší určení zpoždění při aktuální rychlosti otáčení 𝜔𝑒. Ovšem nevýhodou
je, že se změnou parametru činitele jakosti 𝑄 již původní LUT neodpovídá aktu-
álnímu nastavení, a proto je nutné LUT aktualizovat novým měřením pro žádaný
rozsah 𝜔.
PI
PI
idr
iqr
udinj, uqinj = f(   )
PWM PMSM
uabc
T-1(   )
T(   )
LPF
sin(winjt)
LPFPII
-
-
+
+PLL
q^ w^
q^
q^
w^
LPF
Tdq(   )
q^
Tab
qBPF
w^
+
q^
Kompenzace
BPF
Obr. 7.12: Blokové schéma kompenzace vlivu BPF
Upravené blokové schéma z obrázku 5.2.2 vycházející z metod v [17] a [32] je
na obrázku 7.12. Výsledky simulací rychlostí a chyby odhadu s výše uvedenými
parametry jsou na obrázcích 7.13 a 7.14. Chyba odhadu má zpočátku také velmi
kmitavý průběh, ale s mnohem větším tlumením těchto kmitů, tím bylo dosaženo
mnohem lepších výsledků než bez uvedené kompenzace. Jsou zde další přídavná
zpoždění jako zpoždění proudové smyčky a filtrů LPF, které mají možný vliv na
výslednou přesnost odhadu [32][33]. Tato zpoždění jsou v metodě kompenzace BPF
zanedbána.
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Obr. 7.13: Rychlosti otáčení- kompenzace vlivu BPF pro 𝑄 = 40 a 𝜌 = 90
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Obr. 7.14: Chyba odhadu- kompenzace vlivu BPF pro 𝑄 = 40 a 𝜌 = 90
Počáteční kmity mají poměrně velkou amplitudu, zároveň mají také malou frek-
venci, tudíž filtrace otáček PLL by zde nepřipadala v úvahu. Proto také počáteční
odhad polohy na reálném motoru s kompenzací zpoždění BPF vedl k rychlé ztrátě
kontroly. Důvodem mohou být vlivy frekvenčního měniče nebo ostatní zanedbané
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elektromagnetické jevy, které se při simulaci neuvažují. Metoda proto zatím může
být využita spíše pro „vylepšení“ odhadu polohy a především pro nižší hodnoty 𝑄.
Blokové simulační schéma kompenzace je v příloze A.2. Systém dSpace1103 není
schopný v reálném čase využívat bloky inverzních trigonometrických funkcí, proto
byla i pro simulace využita LUT.
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8 VÝSLEDKY TESTŮ MOTORU
8.1 Odhad polohy mototru při zátěži
V kapitolách 6 a 7 jsou již některé průběhy z testů a simulací zobrazeny. Tyto ka-
pitoly se zabývaly vhodným nastavením regulátorů proudu a otáček společně s na-
stavením parametrů PLL a vlivy, které mohou nevhodně zvolené parametry PLL
způsobit.
Obsahem této kapitoly je testování motoru v otáčkovém řízení při působení sko-
kové zátěže. Zátěž zde podle obrázku 3.1 vytváří stejnosměrný elektromotor Mata-
dor DC Servomotor s maximálním točivým momentem 0, 32 𝑁𝑚 při proudu 4, 5𝐴
a konstantou motoru 𝐾𝑡 = 0, 07 𝑁𝑚 ·𝐴−1. Motor je napájený ze zdroje BK PRECI-
SION 8500. Na zdroji se nastavoval žádaný proud, který měl procházet zátěžovým
motorem. Výsledný zátěžový moment lze pak určit ze vztahu (8.1).
𝑀 = 𝐾𝑡𝐼𝑡 (8.1)
Na obrázku 8.1 je zobrazen výsledek testu motoru při žádané hodnotě otáček
𝜔 = 40 𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1 a 𝜌 = 60. Po ustálení otáček na žádané hodnotě začal působit
v čase asi 1, 7 𝑠 skokový moment na hřídel motoru v protisměru otáčení. Proud
stejnosměrným motorem byl nastavený na hodnotu 𝐼 = 1, 5 𝐴, který vyvolal zátěžný
moment o velikosti𝑀 = 0, 11 𝑁𝑚. Působením zátěže poklesla hodnota otáček. Tuto
odchylku je PI regulátor otáček schopný při působení statické zátěže kompenzovat.
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Obr. 8.1: Zátěžový test v otáčkovém řízení 𝜌 = 60
V průběhu chyby odhadu 𝜃𝑒𝑟𝑟 je patrný podkmit v čase začátku působení zá-
těžného momentu. Zátěž ovšem má za následek až příliš rychlý pokles otáček a
vzniklou chybu odhadu polohy dynamika PLL při zvoleném 𝜌 = 60 nedokázala
úplně kompenzovat. V průběhu je tedy patrná malá statická chyba, která ovšem má
za následek kmitavý průběh otáček. Díky vzniklé chybě došlo také k nárustu proudu
𝑖𝑑, což se projeví v neúplné kompenzaci působení zátěžného momentu otáčkovým
regulátorem.
Důsledkem vzniku statické chyby při prudké změně otáček je pomalá dynamika
PLL- pomalé odintegrování hodnoty na výstupu integrátoru odhadovaných otáček
?^?𝑒. Lépe je tato skutečnost patrná z obrázku 8.2 při momentovém řízení na skokovou
změnu proudu z hodnoty 𝑖𝑞 = 1, 5 𝐴 na 𝑖𝑞 = 0 𝐴 pro 𝜌 = 60. Po zastavení motoru je
skutečná poloha rotoru na konstantní hodnotě, zatímco hodnota odhadované polohy
konstantní není.
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Obr. 8.2: Rychlá změna otáček pro nízké 𝜌
Při uvážení zjednodušení, že zrychlení otáčení motoru
𝑑𝜔𝑒
𝑑𝑡
je nahrazeno
členem
Δ𝜔𝑝𝑝
Δ𝑡 , lze získat přibližně hodnotu vhodného parametru 𝜌 ze stavové rovnice
(6.2). Pro zvolenou maximální rychlost otáčení 𝜔𝑚, doby ustálení otáčkového regu-
látoru Δ𝑡 a maximální chybě odhadu 𝜃𝑒𝑟𝑟𝑚 lze dosazením do (8.2) získat zmíněný
vhodný parametr 𝜌 [2][6][24].
𝑑?^?𝑒
𝑑𝑡
=
𝜔𝑚𝑝𝑝
Δ𝑡 = 𝜌
2𝜃𝑒𝑟𝑟𝑚
|𝜌| =
⎯⎸⎸⎷ 𝜔𝑚𝑝𝑝
Δ𝑡𝜃𝑒𝑟𝑟𝑚
(8.2)
V kapitole 7 je při návrhu otáček zvolena doba ustálení žádané hodnoty otáček
na Δ𝑡 = 0, 3 𝑠. Pokud má mít maximální žádaná chyba odhadu velikost v rozsahu
𝜃𝑒𝑟𝑟𝑚 = 0, 1 𝑟𝑎𝑑 až 𝜃𝑒𝑟𝑟𝑚 = 0, 2 𝑟𝑎𝑑 a motor je využíván pro maximální otáčky
𝜔𝑚 = 100 𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1, pak dosazením do (8.2) se získá vhodné 𝜌 ≈ 90.
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Obr. 8.3: Zátěžový test v otáčkovém řízení 𝜌 = 90
Při druhém provedení testu se zátěží pro zátěžový proud 𝐼 = 1, 5 𝐴 a žádané
hodnotě otáček 𝜔 = 100 𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1. Výsledek testu je na obrázku 8.3. Zde se již
rychlejší dynamika PLL vyrovnala s prudkým poklesem otáček a i poruchový zátě-
žový moment byl úplně vykompenzován bez znatelného ovlivnění průběhu rychlosti
otáčení 𝜔. Chyba odhadu navíc splňuje rozsah maximální zvolené chyby odhadu
𝜃𝑒𝑟𝑟.
8.2 Testování bezsnímačové metody na motoru
POLTM
Po otestování fukčnosti bezsnímačové metody injektování VF signálu je stejná me-
toda odhadu polohy rotoru implementována na třífázový motor POLTM typu BLDC.
Tento motor je usazen v disku kola skútru. Testování motoru proto je pouze v mo-
mentovém řízení- rychlost skůtru se řídí pomocí velikosti proudu. Podle obrázku 8.4
je pomocí řemenu připojena zátěž, která bude v otáčkovém řízení. Zátěž je napájena
a řízena ze zdroje EMERSON M700. Tetsovaný motor nemá připojený referenční
snímač polohy rotoru a nejsou ani uvedeny žádné parametry potřebné motoru jako
indukčnosti nebo odpor statorového vinutí.
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Obr. 8.4: Zátěžový a testovaný motor POLTM
Nejdříve je nutné získat parametry 𝐿𝑑, 𝐿𝑞 a 𝑅. Znalost hodnoty odporu vinutí
je nutná především pro návrh proudových regulátorů, indukčnosti pak pro proudové
regulátory i nastavení PLL. Parametry jsou získány pomocí dSpace1103 měření na
neřízeném motoru. Získaly se údaje o zesílení a doby náběhu proudů 𝑖𝑞 a 𝑖𝑑 při
nulových otáčkách motoru a skokové změně napětí. Pro veličiny s indexem 𝑞 byly
velikosti vstupních napětí 𝑢𝑑 = 0 𝑉 a 𝑢𝑞 = 1 𝑉 . Pro veličiny s indexem 𝑑 byla
situace opačná, tedy 𝑢𝑑 = 1 𝑉 a 𝑢𝑞 = 0 𝑉 . Z rovnice (4.2) je možné určit ze známé
doby náběhu (časová konstanta
𝐿𝑑,𝑞
𝑅
) indukčnosti a odpor vinutí. Doba náběhu v
ose 𝑑 byla 𝜏𝑑 = 0, 0025 𝑠 se zesílením
1
𝑅
= 3, 1 Ω−1. V ose 𝑞 byla změřena doba
náběhu 𝜏𝑞 = 0, 0041 𝑠 se stejným zesílením jako v ose 𝑑. Výsledné parametry motoru
jsou zapsány v tabulce 8.1.
Kvůli znatelnějšímu rozdílu indukčností byly vytvořeny dva proudové regulátory
typu PI pomocí stejné metody jako v kapitole 4. Přenosy regulátorů:
𝐹𝑑𝑟(𝑧) =
0, 2𝑧 − 0, 195
𝑧 − 1
𝐹𝑞𝑟(𝑧) =
0.328𝑧 − 0, 323
𝑧 − 1
(8.3)
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Tab. 8.1: Parametry motoru POLTM
𝐿𝑑
[mH]
𝐿𝑞
[mH]
𝑅
[Ω]
𝑝𝑝
[-]
změřené
parametry
0,75 1,23 0,32 23
Vzhledem k neznalosti všech parametrů motoru, nebylo možné určit ideální veli-
kost amplitudy injektovaného VF signálu podle (6.14). Proud frekvenčním měničem
by neměl přesáhnout 15 𝐴, proto se jako maximální proud motorem zvolila veli-
kost 𝐼𝑛 = 10 𝐴. Zbývající parametr 𝑝𝑝 také nebyl k dispozici. Nastavením PLL pro
𝑈𝑖𝑛𝑗 = 2 𝑉 a tedy 𝐾𝑒𝑟𝑟 = 0, 1, hodnotou 𝜌 = 50 a stejnými filtry BPF a LPF bylo
možné určit počet pól párů. Po spuštění měření polohy s referenčními nulovými
proudy 𝑖𝑞 = 𝑖𝑑 = 0 𝐴 se s diskem ručně pootočilo o jednu otáčku. Na obrazovce se
objevilo 23 vrcholů, což odpovídá 23 elektrickým otáčkám. Počet těchto elektrických
otáček odpovídá počtu pól párů 𝑝𝑝 = 23 (obrázek 8.5).
0 1.4 2.8 4.2 5.6 7
0
2
4
6
8
Cˇas t[s]
P
ol
oh
a
θ
[r
ad
]
 
 
θePLL
θ- jedna ota´cˇka disku
Obr. 8.5: Zjištění parametru 𝑝𝑝
Maximální rychlost otáčení při použití této metody odhadu polohy byla stano-
vena na 𝜔𝑛 = 50 𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1. Po dosazení do (6.14) by měla být amplituda VF signálu
𝑈𝑖𝑛𝑗 ≈ 2, 2 𝑉 . Pro tuto hodnotu 𝑈𝑖𝑛𝑗 je velikost 𝐾𝑒𝑟𝑟 přepočítána na 𝐾𝑒𝑟𝑟 = 0, 11.
Software frekvenčního měniče Unidrive M Connect zátěžového motoru umožňuje
snímání a ukládání aktuální polohy rotoru zátěže do souboru. Tato poloha lze použít
jako referenční. Nutností bylo určit převodový poměr mezi zátěží a diskem. Řemenice
na zátěži má průměr 𝑑𝑧 = 56, 2𝑚𝑚, průměr disku motoru byl získán z obvodu styčné
plochy řemenu a disku. Z obvodu byl následně určen průměr
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disku 𝑑𝑑 = 226, 6 𝑚𝑚. Změřený průběh referenční polohy je následně vynásoben
počtem pól páru a převodovým poměrem
𝑑𝑧
𝑑𝑑
= 0, 248.
Proud testovaným motorem byl nastaven na 𝑖𝑞 = 2, 5 𝐴 a 𝜌 = 50. Jsou zobra-
zeny průběhy odhadované a referenční polohy rotoru (obrázek 8.6), chyby odhadu
a proudu 𝑖𝑞 (obrázek 8.7). Referenční otáčky zátěžového motoru byly nastaveny na
hodnotu 50 𝑜𝑡 ·𝑚𝑖𝑛−1.
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Obr. 8.6: Průběh referenční a odhadované pozice rotoru pro 𝑖𝑞 = 2, 5 𝐴
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Obr. 8.7: Průběh chyby a proudu 𝑖𝑞 = 2, 5 𝐴
Zvlnění průběhu odhadované polohy může být způsobeno zanedbáním elektro-
magnetických jevů, které metoda odhadu polohy neuvažuje nebo otáčkovou regulací
zátěžového motoru a pružením řemenu. Chyba odhadu se opět s časem snižuje s
maximální chybou odhadu asi 0, 7 𝑟𝑎𝑑 - vzhledem k počtu pól párů je skutečná
chyba pozice rotoru 23krát menší.
Následně byly provedeny další dva testy tohoto motoru při vyšších proudech
se stejnými parametry PLL, filtrů a referenčních otáček zátěžového motoru jako v
předchozím experimentu. Výsledky obou průběhů chyb odhadu polohy pro vyšší
proudy 𝑖𝑞 = 5 𝐴 a 𝑖𝑞 = 10 𝐴 mají podobný charakter jako předchozí test, tedy
s časem se chyba odhadu vzhledem k refernčnímu měření polohy snižuje. Zvolená
amplituda injektovaného VF signálu 𝑈𝑖𝑛𝑗 byla zřejmě vhodně zvolená a to i pro
poměrně velké proudy, kdy chyba odhadu nedosáhla významně odlišných hodnot
jako při testech s menšími proudy.
67
0 0.4 0.8 1.2 1.6 2
0
1
2
3
4
5
6
7
Cˇas t[s]
P
ol
oh
a
θ
[r
ad
]
 
 
θePLL
θe
Obr. 8.8: Průběh referenční a odhadované pozice rotoru pro 𝑖𝑞 = 5 𝐴
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Obr. 8.9: Průběh chyby a proudu 𝑖𝑞 = 5 𝐴
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Obr. 8.10: Průběh referenční a odhadované pozice rotoru pro 𝑖𝑞 = 10 𝐴
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Obr. 8.11: Průběh chyby a proudu 𝑖𝑞 = 10 𝐴
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9 ZÁVĚR
V úvodu diplomové práce byla rozebrána teorie týkající se vektorového řízení syn-
chronních motorů s permanentními magnety uvnitř rotoru. Pomocí vektorového ří-
zení byl převeden matematický model z třífázového systému abc do dvoufázového
systému 𝑑, 𝑞. Na tento model byly navrženy proudové regulátory pomocí metody
frekvenčních charakteristik. Od tohoto okamžiku bylo možné na motor implemen-
tovat jednu z bezsnímačových metod odhadu polohy.
V práci je uveden stručný přehled bezsnímačových metod odhadu polohy zalo-
žené na modelu motoru. Uplatnění těchto metod se nachází především ve středním
a vysokém rozsahu otáček, pro nízké až nulové otáčky jsou naopak použitelné me-
tody injektování VF signálu. Právě metodami odhadu polohy rotoru injektováním
VF signálu se tato diplomová práce zabývá.
Práce popisuje základní tři typy bezsnímačových metod založených na injek-
tování nosného VF signálu (kapitola 5). Za vhodnou bezsnímačovou metodu byla
zvolena metoda odhadu polohy injektováním VF signálu do 𝑑, 𝑞 (rotorového) sys-
tému. Tato metoda má oproti ostatním metodám výhody v její jednoduchosti a také
zde odpadá nutnost zásadním způsobem modifikovat signály generující PWM.
K získání aktuální polohy rotoru je možné přistupovat dvěma způsoby. Jedním
ze způsobu je použití většinou inverzní trigonometrické funkce a z určené polohy
rotoru nepřímo určit rychlost otáčení pomocí časové derivace polohy rotoru. V di-
plomové práci se používá druhý způsob získání polohy rotoru, je jím fázový závěs
PLL, který oproti prvnímu způsobu podává informaci i o aktuální rychlosti otáčení.
Odhad polohy fázovým závěsem je mimo jiné necitlivý na statický chybový vstupní
signál PLL. V práci byly dále uvedeny způsoby vhodného určení konstant zajišťující
požadované vlastnosti a rychlost PLL.
Bezsnímačová metoda byla implementována na dva synchronní motory. Na první
servomotor (parametry motoru- tabulka 3.1) bylo navrženo otáčkové řízení. Dále se
na motoru provedly zátěžové testy, které vedly ke zlepšení určení polohy rotoru a sní-
žení chyby odhadu na použité řídící struktuře (obrázky 8.1 a 8.3). Pomocí simulací je
v práci také uvedena možná kompenzace vlivu zpoždění od filtru BPF. Zpoždění od
tohoto filtru se viditelně projevuje především v otáčkovém řízení, kdy kvůli zpoždění
dochází k chybnému odhadu polohy a výsledkem jsou kmitavé průběhy odhadova-
ných veličin (obrázky 7.10 a 7.13). Navržená kompenzace byla simulačně testována
a zřejmě vzhledem k velkým počátečním chybám odhadu a zanedbáním ostatních
vlivů, které se v simulaci simulaci nevyskytují, nebyla tato metoda úspěšně otesto-
vána na reálném motoru. Druhý testovaný motor byl synchronního typu (BLDC)
vhodný jako pohon skútrů (obrázek 8.4). Motor byl testován pouze v momentovém
řízení. Kvůli neznalosti parametrů motoru výrobce, musely být některé parametry
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změřeny (tabulka 8.1). Motor byl testován při velkých zátěžích a proudech 2, 5 𝐴,5 𝐴
a 10 𝐴. Zátěžový motor byl připojen řemenem v otáčkovém řízení. Výsledné průběhy
odhadu polohy jsou na obrázcích 8.6,8.8 a 8.11.
Zvolená metoda byla tedy úspěšně implementována na dva reálné motory a to
s poměrně malými výslednými chybami odhadu polohy rotoru především v otáč-
kovém řízení, kdy nebyla využita přídavná filtrace výstupního signálu fázového zá-
věsu. Záleží především na kvalitě výstupního signálu rychlosti otáčení, zda je možné
mimo momentové řízení realizovat také řízení otáčkové. Metoda je určena přede-
vším pro oblast nízkých otáček. Spojením některého z estimátoru použitelného v
oblasti vyšších otáček (např.: MRAS,BEMF), lze získat hybridní estimátor, který
bude pokrývat celý pracovní rozsah otáček motoru.
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SEZNAM SYMBOLŮ, VELIČIN A ZKRATEK
𝛽 [°] zátěžný úhel
𝜔 [𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1] úhlová rychlost
𝑓 [Hz] frekvence
𝑝𝑝 [-] počet pól párů
𝑑 [-] direct axis
𝑞 [-] quadrature axis
𝑝𝑝 [-] magnetické pól páry rotoru
𝐿 [H] indukčnost
𝑢 [V] vektor napětí
𝑅 [Ω] činný odpor vinutí
𝑖 [A] vektor proudů
𝜓 [Wb] vektor spřaženého magnetické toku
𝜓𝑚 [Wb] magnetický tok magnetů rotoru
𝑀 [𝑁 ·𝑚] moment síly
𝐽 [𝑘𝑔 ·𝑚 · 𝑠−1] moment setrvačnosti
𝑇 [-] transformační matice
𝜏 [s] časová konstanta
𝐾𝑖 [-] integrační konstanta
𝐾𝑝 [-] proporcionální konstanta
𝑇𝑣𝑧 [-] perioda vzorkování
𝐹 (𝑝) [-] operátorový přenos Laplaceovy tranformace
𝐹 (𝑧) [-] operátorový přenos Z- transformace
?^? [-] estimované veličiny
𝜃𝑒𝑟𝑟 [rad] chybový úhel
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𝐾𝑒𝑟𝑟 [-] zesílení chybového signálu- vstup PLL
𝑑𝑧, 𝑑𝑑 [m] průměr řemenice, disku kola
𝜉 [-] tlumení
𝜌 [-] poloha kořenů PLL pro 𝜉 = 1
𝑄 [-] činitel jakosti filtru BPF
𝛼𝑐 [Hz] šířka pásma PI regulátoru proudu
𝛼𝑠 [Hz] šířka pásma PI regulátoru otáček
𝜔ř [𝑟𝑎𝑑 · 𝑠−1] kritická frekvence
𝑃𝑀𝑆𝑀 synchronní motor s permanentními magnety
𝑃𝐼 PI regulátor
𝐿𝑃𝐹 filtr dolní propust
𝐵𝑃𝐹 filtr pásmová propust
𝑃𝐿𝐿 fázový závěs
𝐹𝑜(𝑝) operátorový přenos otevřené smyčky
𝐹𝑊 (𝑝) operátorový přenos řízení
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A MODELY V PROSTŘEDÍ MATLAB/SIMU-
LINK
A.1 Vektorové bezsnímačové řízení PMSM
Obr. A.1: Schéma vektorového řízení- simulační model
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Obr. A.2: Blokové schéma kompenzace
Obr. A.3: Blokové schéma kompenzace LUT
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A.2 Použitý model pro dSpace1103
Obr. A.4: Schéma měření proudu
Obr. A.5: Schéma přepočtu proudu
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Obr. A.6: Schéma určení polohy pomocí snímače
82
Obr. A.7: Regulační struktury s PLL
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B ELEKTRONICKÉ PŘÍLOHY
B.1 Model pro simulaci
Model se nachází v adresáři modely/simulink, obsahuje model PMSM, transformace
𝑇 i 𝑇−1 společně s PLL a regulátory proudu a otáček.
B.2 Model pro dSpace 1103
Tento model byl používaný pro testování motorů na dSpace 1103 a je k nalezení v
adresáři modely/dSpace
B.3 Elektronická verze práce
Elektronická verze diplomové práce- adresář elVerze
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